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Introduction 
La Magnéto Impédance (MI pour Magneto-Impedance) a été découverte au milieu des années 
1930 par Harisson et al. dans un fil de Fer Nickel [1]. Plus tard, au début des années 90, 
Panina et al. ont étudié le phénomène dans des fils et des films amorphes et ont ainsi 
découvert la Magnéto Impédance Géante (GMI pour Giant Magneto-Impedance) [2],[3].  
La GMI est définie comme une modification importante de l’impédance de certains matériaux 
ferromagnétiques doux (fils ou rubans amorphes ou nanocristallins) lorsqu’ils sont soumis à 
un champ magnétique extérieur. Cette variation de l’impédance peut atteindre 500 % par 
rapport à l’impédance statique [4]. Une telle caractéristique présente déjà un fort potentiel 
pour les applications de capteurs magnétiques. La très grande sensibilité de tels capteurs 
associée à un coût peu élevé, une faible consommation ainsi qu’un faible encombrement [5] 
laisse à penser que ces dispositifs ont un avenir certain dans la réalisation de magnétomètres à 
haute sensibilité ou de capteurs de grandeurs physiques. 
Cette découverte prometteuse a donc suscité l’intérêt des chercheurs à travers le monde. Les 
premières recherches autour de la GMI se sont intéressées à la compréhension du phénomène 
[3], [6]–[9] et l’étude des possibilités d’amélioration de la sensibilité des matériaux [10], [11]. 
Malgré le grand potentiel des applications qui avaient été proposées, très peu de capteurs GMI 
sont à nos jours commercialisés. Etant donné que ces capteurs mesurent le champ magnétique, 
ils peuvent donc être utilisés dans des applications de mesure de courant électrique, de 
position linéaire ou angulaire et de force [5], [12]. Ces capteurs trouvent donc leur place dans 
une vaste palette d’applications telles que l’enregistrement magnétique à haute densité, les 
applications biomédicales, automobiles, spatiales, militaires, de sécurité et de recherche 
scientifique. 
L’équipe MADEA (Matériaux Magnétiques et Dispositifs Electromagnétiques Avancés) du 
Laboratoire de Génie Electrique de Grenoble (G2Elab), s’intéresse à l’étude de ce 
phénomène. L’objectif général des travaux de l’équipe consiste à explorer le potentiel des 
capteurs GMI pour des applications industrielles très variées. Aussi, des capteurs de champ 
magnétique très originaux à haute sensibilité sont visés par cette thématique de recherche, 
notamment pour des applications biomédicales. 
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Cette thèse s'inscrit dans une logique à long terme concernant l'étude de la GMI. Ces travaux 
adoptent un caractère préliminaire et exploratoire permettant de  préparer le terrain à d’autres 
projets de recherches dans ce domaine. 
L’objectif général de cette thèse consiste à réaliser un capteur de courant GMI. Ce capteur 
mesurera des courants AC/DC sans contact. Dans cette perspective, une caractérisation des 
fils ferromagnétiques amorphes a été effectuée puis un premier prototype de capteur de 
courant GMI utilisant ces fils amorphes a été réalisé. De nouvelles solutions du 
conditionnement électronique du capteur ont été proposées et utilisées avec succès. L’objectif 
global est donc de maîtriser au mieux les différents paramètres du capteur GMI.  
Le premier chapitre présente d’abord l’état de l’art non exhaustif sur les technologies des 
capteurs de courant existant dans le but de situer l’apport de la GMI dans ce domaine. La suite 
du chapitre est consacrée à la présentation du phénomène GMI, des modèles théoriques qui 
l’expliquent et des paramètres dont il dépend. 
Dans le deuxième chapitre les éléments constituant un capteur de courant GMI seront 
présentés. Une investigation de l’électronique de conditionnement du capteur sera effectuée. 
Du point de vue électronique, ce capteur nécessite un courant d’excitation à haute fréquence 
ainsi qu’un détecteur de tension. Le chapitre commence donc par rappeler les oscillateurs 
d’excitation fréquemment utilisés dans l’état de l’art des capteurs GMI. Puis, une nouvelle 
technologie d’oscillateur et de convertisseurs tension-courant associé sera proposée. Cette 
technologie est généralement utilisée dans les applications de télécommunications. Elle est 
susceptible de présenter des avantages pour les capteurs GMI. La deuxième partie du chapitre 
adresse d’abord l’état de l’art de l’électronique de détection utilisée dans les capteurs GMI. 
Ensuite, de nouvelles solutions de détection sont proposées en présentant à chaque fois leurs 
avantages et leurs limites. 
Le troisième chapitre, s’intéresse à la réalisation d’un premier prototype de capteur de courant 
GMI utilisant les nouvelles solutions d’excitation et de détection. Le développement et les 
performances du capteur sont présentés.  
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Chapitre I : Etat de l’art sur les capteurs de courant et la GMI 
Ce chapitre présente d’abord un recueil bibliographique non exhaustif sur l’état de l’art des 
capteurs de courant les plus communs et les plus commercialisés. Puis, il rappelle l’état de 
l’art sur la GMI, les modèles théoriques qui décrivent le phénomène  ainsi que les paramètres 
d’influence dont il dépend. Cet état de l’art nous permet d’introduire l’intérêt de la GMI dans 
un capteur magnétique et de présenter la structure générale d’un capteur de courant GMI.  
I.1 Les capteurs de courant « standard » 
La mesure du courant électrique peut se faire avec différentes technologies [13]. Selon le 
domaine d’application, la nature du courant, qu’il soit alternatif ou continu, la précision des 
mesures souhaitée, la bande passante ou le prix, on peut favoriser une technologie par rapport 
à une autre. Dans ces technologies de mesures, certaines procèdent par mesure directe du 
courant comme les shunts et les transformateurs de courant [14]. D’autres techniques 
indirectes consistent à mesurer le courant par mesure du champ magnétique comme le cas des 
bobines de Rogowski [15], des capteurs à effet Hall [16], des Fluxgates [17], des magnéto-
impédances (MI) [18] et des magnétorésistances (MR) [19]. Il existe aussi des capteurs de 
courant basés sur l’effet magnéto-optique [20]. Ces capteurs permettent de mesurer des 
courants élevés de l’ordre de 700 kA [21].  
Nous allons porter notre attention sur les technologies les plus commercialisées permettant la 
mesure du courant électrique en montrant à chaque fois leurs avantages et leurs limites.  
I.1.1 Les capteurs de mesure directe du courant 
I.1.1.1 Les Shunts 
Un shunt est une faible résistance calibrée [22]. Une mesure de la tension aux bornes de cette 
résistance permet de calculer le courant qui la traverse en utilisant la loi d’Ohm (figure 1.1 et 
1.2). 
La précision des mesures d’un shunt est assez élevée, souvent de l’ordre de 0.1 %, elle est 
définie par la tolérance de la résistance [23]. 
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Figure 1.1: Photo d'un shunt fabriqué par 
Powertek [24] 
 
Figure 1.2: Schéma de principe d'un shunt. 𝑰 est le 
courant à mesurer, 𝑹 est la résistance du shunt et 𝑽 
est la tension à ses bornes 
Les shunts peuvent bien évidemment mesurer les courants alternatifs (AC) et les courants 
continus (DC). Un shunt est caractérisé par le courant maximum qu’il peut supporter (de 
l’ordre du kilo Ampère pour les courants continus [23]). 
Les principales limites du shunt résident dans la dérive en température et les pertes par effet 
Joule qui augmentent proportionnellement au carré de l’intensité du courant [22]. Il en résulte 
une altération de la précision des mesures à courants forts. L'inductance du shunt peut 
perturber les mesures en courant alternatif. Elle provoque un déphasage et induit une erreur 
systématique importante à haute fréquence. 
I.1.1.2 Les transformateurs de courant 
Un transformateur de courant est destiné à la mesure des courants alternatifs. Il est constitué 
d’un circuit magnétique (généralement un noyau torique) sur lequel sont enroulés des 
bobinages primaires et secondaires séparés par une isolation galvanique (figure 1.3 et 1.4). La  
bobine primaire induit un courant dans la secondaire qui est proportionnel au courant dans le 
primaire. Le déphasage entre les deux courants est presque nul.  
Le transformateur de courant assure donc une conversion courant-courant par flux 
magnétique. Il est caractérisé par le rapport de transformation qui est constant et proportionnel 
au rapport entre le nombre de spires dans le primaire et le secondaire. La classe d’un 
transformateur définit la précision des mesures de celui-ci et donc son domaine d’utilisation. 
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Figure 1.3: Photo d'un transformateur de courant 
fabriqué par Electrohms [25] 
 
Figure 1.4: Schéma de principe d'un transformateur 
de courant 
Les limites des transformateurs de courant résident dans les phénomènes de saturation, 
l’hystérésis et les pertes thermiques qui deviennent non négligeables à hautes fréquences [13]. 
I.1.2 Les capteurs de courant par mesure de champ magnétique 
Le principe de ces capteurs consiste à mesurer le champ magnétique induit par le courant à 
mesurer. Les capteurs de courant par mesure de champ les plus fabriqués sont ceux qui 
exploitent les technologies effet Hall, Fuxgates, AMR (magnétorésistance asymétrique) ainsi 
que les bobines de Rogowski [13]. 
I.1.2.1 Capteur de courant à bobine de Rogowski 
Le principe est le même qu’un transformateur de courant à l’exception de l’absence du circuit 
magnétique (figure 1.5 et 1.6), ce qui élimine le problème de saturation et d’aimantation 
rémanente et améliore donc la linéarité du capteur. Ces capteurs mesurent les courants 
alternatifs ainsi que les impulsions de courant. 
 
Figure 1.5: Photo d'une bobine de Rogowski 
fabriquée par Powertek [26] 
 
Figure 1.6: Schéma de principe d'une bobine de 
Rogowski 
 
Le principe de fonctionnement de ce capteur est simple. Le courant im(t) à mesurer 
s’accompagne d’un champ magnétique dont la variation du flux induit une tension v(t) dans la 
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bobine de Rogowski. La tension aux bornes de cette bobine est donc proportionnelle à la 
dérivée par rapport au temps du courant à mesurer selon l’équation 1.1 :  
v(t) = M 
𝑑 𝑖𝑚(𝑡)
𝑑(𝑡)
 
(1.1) 
Où : 
 v(t) est la tension induite aux bornes de la bobine de mesure. 
 im(t) est le courant à mesurer dans le primaire. 
 M est l’inductance mutuelle entre le primaire et la bobine de mesure. 
L’intégration de la tension v(t) permet de retrouver le courant à mesurer. 
I.1.2.2 Capteurs de courant à effet Hall 
L’effet Hall apparaît lorsqu’une plaquette en matériau semi-conducteur, traversée par un 
courant électrique I, est soumise à un champ magnétique d’induction B perpendiculaire au 
sens de passage du courant (figure 1.7). Dans ces conditions, une tension V proportionnelle au 
champ magnétique et au courant électrique apparaît sur les faces latérales de la plaquette.  
Le capteur à effet Hall est très utilisé dans les capteurs de courants (la figure 1.8 représente un 
modèle de capteur de courant à effet Hall). De tels capteurs assurent la mesure des courants 
électriques continus et alternatifs dans une bande passante maximale de quelques centaines de 
kHz [13]. Ces capteurs mesurent des courants de l’ordre de 15 kA avec une précision typique 
de 0.5 % [1]. Ils garantissent en plus une parfaite isolation  galvanique.  
 
 
 
 
Figure 1.7: Principe de l’effet Hall   
 
 
Figure 1.8: Photo d'un capteur de courant 
à effet Hall fabriqué par Shanghai CET 
Electric [27]  
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Toutefois, une des principales limitations des capteurs à effet Hall est la tension d’offset qui 
nécessite la mise en œuvre de techniques de suppression de l’offset [28], [29].  
Il existe deux types de capteurs de courant à effet Hall : 
 Les capteurs à effet Hall en boucle ouverte [30]: ils ont une faible consommation 
d’énergie et une taille réduite. Par contre, le temps de réponse de ces capteurs n’est pas 
élevé et la précision des mesures dépend de la température. 
 Les capteurs à effet Hall en boucle fermée [31]: la contre-réaction permet d’améliorer la 
précision et la linéarité du capteur et contribue à la réduction de la dérive en fonction de la 
température. Ces capteurs ont des dimensions plus grandes que les capteurs en boucle 
ouverte et consomment plus de puissance. 
I.1.2.3 Capteurs de courant Fluxgate 
Les capteurs Fluxgates (figure 1.9) sont des capteurs magnétiques utilisés entre autres pour la 
mesure des courants électriques continus et alternatifs [1]. Pour la compréhension du 
phénomène et pour des explications sur le principe de fonctionnement des capteurs de courant 
Fluxgate, le lecteur peut par exemple étudier les références [4], [32], [33].  
 
 
 
 
 
 
Les capteurs Fluxgates sont caractérisés par la précision des mesures de l’ordre de 0.1 % avec 
une bonne résolution et une large plage dynamique qui peut s’étendre de 0 à 600 A [13]. Ils 
ont aussi une bande passante qui peut atteindre 500 kHz pour un faible temps de réponse 
inférieur à 1 ms [13]. Par contre, la puissance consommée est relativement élevée, elle est de 
l’ordre de 1 W [5] et le circuit nécessite un conditionnement électronique encombrant.  
 
Figure 1.9: Photo d'un capteur 
Fluxgate fabriqué par LEM [34] 
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I.1.2.4 Capteurs de courant MR/AMR/GMR 
La magnétorésistance est une variation de la résistance de certains matériaux sous l’effet d’un 
champ magnétique. Cet effet a été découvert par William Thomson en 1856 [35]. De récentes 
recherches sur les matériaux ont permis de découvrir la magnétorésistance anisotrope (AMR), 
géante (GMR), colossale (CMR) et à effet tunnel (TMR). En capteur de courant, les 
technologies AMR et GMR sont assez répandues.  
Le phénomène de l’AMR est régi par une dépendance de la résistance électrique de certains 
matériaux à l'angle formé entre la direction de la densité de courant et l'orientation d'un champ 
magnétique [36]. L’effet est attribué à une probabilité plus importante de diffusion 
électronique dans la direction du champ magnétique. On observe ainsi une résistance 
maximale lorsque la direction du courant est parallèle au champ magnétique. En capteur de 
champ, le handicap de l’AMR réside dans la sensibilité aux phénomènes irréversibles [37], 
[38]. En effet, un fort champ magnétique peut provoquer un changement permanant de la 
direction de l'aimantation du matériau. Comme dans les capteurs AMR la direction du courant 
à mesurer est ajustée au préalable par rapport à la direction de l’aimantation. Cette 
modification de la direction de l’aimantation rend le capteur inutilisable. Ce risque peut être 
réduit en appliquant un champ perpendiculaire au champ à mesurer à travers une bobine 
auxiliaire [13].  
Les capteurs GMR (Giant Magneto Resistance) sont issus du domaine physique de 
l’électronique de spin. Le phénomène de la GMR a été découvert à la fin des années 1980 par 
deux prix Nobel européens [39]. Il est basé sur le fait que les spins des électrons ne se 
déplacent pas à la même vitesse selon l’orientation de l’aimantation du matériau ainsi que le 
fait que la conductivité d’un matériau soit directement liée à la vitesse des électrons le 
traversant [36]. Typiquement, un capteur GMR est composée de plusieurs couches ; deux 
couches ferromagnétiques séparées par une couche de matériau conducteur. L’orientation de 
l’une des deux couches ferromagnétiques est forcée alors que l’autre couche a une 
aimantation variable. Lorsqu’un champ magnétique externe est appliqué, l’aimantation 
s’aligne sur ce champ ; sinon, elle s’aligne parallèlement à l’aimantation de la couche dure. La 
résistance de la GMR varie ainsi en fonction du champ magnétique externe.  
Les capteurs GMR sont utilisés pour la mesure du champ magnétique, du courant électrique, 
de la position et la vitesse linéaires ou angulaires. Ils sont aussi très utilisés en tant que tête de 
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lecture dans les disques durs. Ils ont une large bande passante de détection qui s’étale du 
continu jusqu’au MHz avec une résolution de détection de l’ordre de 8 A/m [5]. 
I.2 La magnéto Impédance Géante : du phénomène physique à la 
réalisation d’un capteur  
 Une grande partie de la recherche autour du phénomène GMI a été consacrée à l’étude des 
matériaux pouvant présenter ce phénomène ainsi qu’à leurs techniques de fabrication. Dans le 
but de maximiser la variation de l’impédance, ces recherches ont exploité les différentes 
compositions chimiques des matériaux [40]–[43], les différentes géométries (fils amorphes 
[44], ruban amorphes [40]–[43], multicouches [45], etc.) ainsi que les techniques de 
fabrication (à chaud [40], recuit [41] etc). Tannous et al. ont résumé les différents paramètres 
physiques qui maximisent la GMI [46]. Ces paramètres sont liés à la douceur du matériau. Il 
faut donc que le matériau ait une faible magnétostriction (de préférence négative), une faible 
résistivité (< 100 µΩ.cm), un faible champ coercitif (< 100 A/m), une faible valeur de 
l’anisotropie magnétique, une aimantation à saturation importante et une grande perméabilité. 
L’effet GMI se manifeste dans les matériaux ferromagnétiques doux et les nanocristallins car 
ils ont la particularité de s'aimanter très fortement sous l'effet d'un champ 
magnétique extérieur. En plus, ces matériaux ont une grande perméabilité. 
L’allure typique de la variation de l’impédance en fonction du champ magnétique est 
représentée sur la figure 1.10. 
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Figure 1.10: Variation du module de l'impédance d'un micro fil ferromagnétique amorphe de 30 µm de 
diamètre en fonction du champ magnétique appliqué. Le fil est parcouru par un courant alternatif 5 mA / 
1 MHz. 
Dans cette thèse, nous nous intéressons à l’étude de la GMI dans un micro fil ferromagnétique 
amorphe (Co-Fe-Si-B) parcouru par un courant alternatif 𝑖𝑎𝑐 = 𝐼𝑎𝑐𝑒
−𝑗2𝜋𝑓𝑡 où Iac est son 
amplitude et f sa fréquence. Une tension alternative 𝑣𝑎𝑐 d’amplitude Vac apparait aux bornes 
du fil. Dans ce cas, l’impédance complexe du fil à une fréquence donnée est définie par le 
rapport entre les amplitudes complexes de la tension et du courant.  
𝑍 =
𝑉𝑎𝑐
𝐼𝑎𝑐
 
 
(1.2) 
I.2.1 La GMI et les modèles théoriques 
L’interprétation du phénomène GMI dépend de la fréquence du courant d’excitation. On peut 
ainsi distinguer trois régimes de fonctionnement. Dans le domaine des basses fréquences de 1 
à 100 kHz la variation de la tension aux bornes de l'échantillon est principalement due au 
phénomène magnéto-inductif qui a été largement étudié par Mohri et al. [47]. À des 
fréquences plus élevées, jusqu'à quelques MHz, l'effet est essentiellement causé par les 
variations de la profondeur de pénétration dues à de forts changements de la perméabilité 
magnétique sous l’effet d’un champ magnétique externe [48]. A des fréquences très élevées, 
de l'ordre du GHz, une énorme variation de la profondeur de pénétration est observée, et de 
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forts changements de l'impédance se produisent à cause de la résonance ferromagnétique 
(RFM) [9].  
Dans ce qui suit, nous allons détailler le phénomène dans chaque gamme de fréquences du 
courant d’excitation. Pour cela, nous prenons le cas d’un fil ferromagnétique amorphe 
parcouru par un courant alternatif et soumis à un champ magnétique appliqué ?⃗?  (figure 1.11). 
 
Figure 1.11: Schéma d’un fil ferromagnétique amorphe parcouru par un courant alternatif 𝒊𝒂𝒄 et soumis à 
un champ magnétique ?⃗⃗⃗?  
I.2.1.1  Le régime des basses fréquences 
Pour les basses fréquences du courant d’excitation, la GMI est interprétée en terme du 
phénomène magnéto-inductif. En effet, le courant qui parcourt le fil ferromagnétique crée un 
champ magnétique circonférentiel ℎ𝑎𝑐⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  variable au cours du temps (figure 1.11), ce champ 
induit à son tour une variation du flux magnétique circulaire et crée ainsi un champ électrique 
longitudinal 𝑒𝑧⃗⃗  ⃗ dont la valeur à la surface détermine la tension induite au long du fil vL qui est 
proportionnelle à la longueur du fil l. Cette tension induite peut aussi être exprimée en 
fonction du courant alternatif qui parcourt le fil et son inductance interne [47]. 
𝑉𝐿 = Ez 𝑙 = (𝑗2𝜋𝑓)𝐼𝑎𝑐𝐿 (1.3) 
Où  𝑉𝐿, 𝐼𝑎𝑐 et 𝐸𝑧 sont les amplitudes complexes respectives de 𝑣𝑙, 𝑖𝑎𝑐 et 𝑒𝑧. 
Si le fil est homogène, l’inductance L s’écrit en fonction de la perméabilité circonférentielle 
𝜇𝜑 et la longueur du fil:  𝐿 =
𝜇𝜑𝑙
2
  [49].  
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La tension totale 𝑉𝑎𝑐 mesurée aux bornes du fil est la somme d’une tension inductive VL et 
d’une tension résistive 𝑉𝑅 = 𝐼𝑎𝑐  𝑅𝑑𝑐 où Rdc est la résistance statique du fil. 
𝑉𝑎𝑐 = 𝑉R + 𝑉L = 𝐼𝑎𝑐 𝑅𝑑𝑐 + (𝑗2𝜋𝑓)𝐼𝑎𝑐𝐿 (1.4) 
L’impédance électrique du fil est le rapport entre la tension aux bornes du fil et le courant qui 
le parcourt : 
𝑍 =
𝑉𝑎𝑐
𝐼𝑎𝑐
= 𝑅𝑑𝑐 + (𝑗2𝜋𝑓)𝐿 = 𝑅𝑑𝑐 + 𝑗 𝑋 
 
(1.5) 
Où  
𝑋 = 2𝜋𝑓𝐿 =  𝜋𝑓𝜇𝜑𝑙 (1.6) 
La perméabilité 𝜇𝜑 dépend du champ magnétique appliqué 𝐻. Cette dépendance est expliquée 
dans les références [50] et [51]. Quand un champ magnétique externe est appliqué, la 
perméabilité circonférentielle du fil 𝜇𝜑 change donnant lieu à une grande variation de la partie 
inductive de l’impédance.  
On peut conclure qu’à basse fréquence, la dépendance de l’impédance au champ magnétique 
appliqué est relative au terme inductif qui est proportionnel à la perméabilité du fil. Ainsi, le 
champ magnétique extérieur agit pour favoriser la variation de la perméabilité 
circonférentielle des fils (perméabilité transversale pour les rubans). 
I.2.1.2 Le régime des fréquences intermédiaires 
Lorsque la GMI a été redécouverte par Panina et al. [44], elle a tout de suite été interprétée en 
termes de l’effet de peau classique. En effet, le courant alternatif circulant dans un fil crée un 
champ magnétique circonférentiel induit selon la loi d’ampère 𝐼𝑎𝑐 = 2𝜋𝑟𝐻𝑎𝑐 où r est le rayon 
du fil (figure 1.12). Ce champ magnétique ℎ𝑎𝑐 crée à son tour un champ électrique 
longitudinal ez par effet inductif. Ainsi une tension vL apparaît aux bornes du fil telle que 𝑣𝐿 =
𝑒𝑧𝑙, où 𝑙 est la longueur du fil. Ce qui permet d’écrire l’impédance complexe du fil 𝑍 sous la 
forme suivante : 
16 
 
𝑍 =
𝑉𝐿
𝐼𝑎𝑐
=
𝑙 𝐸𝑧
2 𝜋 𝑟𝐻𝑎𝑐 
=
𝑙 
2 𝜋 𝑟 
𝑍𝑠 
 
(1.7) 
Où 𝑉𝑙, 𝐼𝑎𝑐, 𝐸𝑧 et 𝐻𝑎𝑐 sont les amplitudes complexes respectives de 𝑣𝑙, 𝑖𝑧, 𝑒𝑧 et ℎ𝑎𝑐 et  𝑍𝑠 est 
l’impédance surfacique 𝑍𝑠 = 
𝐸𝑧
𝐻𝑎𝑐
. 
Quand il s’agit d’un conducteur cylindrique, on peut réécrire 𝑍𝑠  en utilisant les équations de 
Maxwell [52]: 
𝑍𝑠 =
𝑘 𝐽0 (𝑘 𝑟)
𝜎𝐽1(𝑘 𝑟)
 
 
(1.8) 
Où 𝜎 est la conductivité du fil, 𝐽0 et 𝐽1 sont les fonctions de Bessel du premier ordre et k est 
une constante liée à la propagation radiale de l’onde électromagnétique : (𝑘 =
1−𝑗
𝛿
). 𝛿 
représente l’épaisseur de peau qui caractérise la profondeur de pénétration du courant dans le 
milieu : 
𝛿 =
1
√𝜎𝜋𝑓𝜇𝜑
 
 
(1.9) 
La profondeur de pénétration s’écrit en fonction de la conductivité 𝜎, de la fréquence 𝑓et de la 
perméabilité circonférentielle 𝜇𝜑 qui à son tour dépend du champ magnétique appliqué 𝐻. 
Ainsi, lorsqu’on applique un champ magnétique extérieur, la perméabilité du matériau change 
et par conséquent, la profondeur de peau donnant lieu à une modification de l’impédance. 
I.2.1.3 Le régime des hautes fréquences 
A des fréquences très élevées, Yelon et al. ont montré que la théorie de la résonance 
ferromagnétique, développée il y a plus de 40 ans, est aussi valable pour décrire l’effet GMI 
[9]. Une telle modélisation nécessite de prendre en considération la dynamique des moments 
magnétiques ainsi que l’énergie d’échange en faisant appel aux équations de Maxwell et de 
Landau-Lifshitz [12]. 
I.2.2 Paramètres d’influence sur les caractéristiques GMI 
Dans la suite de la thèse, on adopte les notations suivantes : 
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 Z est le module de l’impédance complexe Z.  Zmax est le module maximal de 
l’impédance dans la plage des champs magnétiques considérés (de l’ordre de 300 Ω 
sur la figure 1.10 par exemple). 
 Hp est un champ magnétique qui définit le point de fonctionnement. 
 La sensibilité est la dérivée au point de fonctionnement en champ de la grandeur de 
sortie (impédance) par rapport à la grandeur d’entrée (champ magnétique). C’est donc 
le rapport de variations locales des grandeurs. Elle s’écrit donc comme suit : 
𝑆 = [
𝜕𝑍(𝐻,𝜔)
𝜕𝐻
]
𝐻=𝐻𝑝
   
(1.10) 
La sensibilité de la GMI est ainsi exprimée en Ω/Am-1. Dans un capteur de courant par 
exemple, la grandeur d’entrée est un courant qui induit un champ magnétique autour du 
conducteur. La sortie du capteur est une tension proportionnelle à l’impédance de l’élément 
sensible. Dans ce cas, la sensibilité s’exprime en V/A si on considère que l’entrée est le 
courant électrique ou en V/Am
-1
 si l’entrée est un champ magnétique. 
 Le rapport GMI  est  une représentation normalisée de la variation relative du module 
de l'impédance Z en fonction du champ magnétique appliqué H. Ce ratio est exprimé 
comme suit : 
                                         100
)(
)()(
100 



ref
ref
HZ
HZHZ
Z
Z
        (1.11) 
Où Z(H) est le module de l’impédance au champ magnétique appliqué H et Z(Href) est le 
module de l’impédance à un champ de référence. Href  peut être le champ nul ou le champ de 
saturation.  
I.2.2.1  Fréquence d’excitation 
La courbe GMI présente généralement une dépendance symétrique aux champs magnétiques 
positifs et négatifs. Cette propriété est intrinsèque aux matériaux amorphes mais peut être 
altérée sous quelques conditions de traitement qui seront discutées plus tard. 
Les recherches ont montré qu’à basse fréquence d’excitation où le phénomène est régi par 
l’effet magnéto-inductif, la courbe GMI présente une allure à un simple pic avec une faible 
valeur du ratio GMI [2]. Au fur et à mesure que la fréquence augmente, on voit apparaitre un 
double pic sur la courbe GMI. Ce comportement est une conséquence de la dépendance de la 
18 
 
perméabilité du matériau à la fréquence. Puis ces pics tendent à être translatés vers des valeurs 
de champ appliqués plus élevés. La variation du module de l’impédance ΔZ, le module 
maximal de l’impédance Zmax ainsi que le rapport GMI ΔZ/ Z ont tous un comportement 
similaire en fonction de la fréquence du courant d’excitation. Ils ont tendance à augmenter 
jusqu’à une valeur limite puis diminuent progressivement [53]–[55].  
Il est à noter que cette explication du comportement en fonction de la fréquence est très 
simplifiée. En effet, à une fréquence donnée, le comportement en simple et double pic peut 
aussi dépendre de l’amplitude du courant iac [53]. 
I.2.2.2 Amplitude du courant alternatif 
L’étude de l’influence de l’amplitude du courant d’excitation sur les caractéristiques GMI a 
fait l’objet de quelques travaux de recherches. Ces recherches ont montré que plus l’amplitude 
du courant augmente, plus le pic sur la courbe GMI croit jusqu’à une certaine valeur de 
courant optimal [53]. Le même comportement a été retrouvé par Vazquez et al. [56] dans un 
micro-fil amorphe en Co-Mn-Si-B. De point de vue théorique, Chen et al. [57] ont prouvé que 
les pics de la courbe GMI sont décalés vers des champs magnétiques plus grands, au fur et à 
mesure que l’amplitude du courant augmente. Une expérience réalisée par Pal et al. [53] a 
confirmé ces résultats.  
I.2.2.3 Courant continu de polarisation : GMI Asymétrique 
La courbe GMI présente généralement une dépendance symétrique aux champs magnétiques 
positifs et négatifs. Cette symétrie peut être modifiée par exemple par recuit sous champ [58] 
ou par une polarisation à travers un courant continu [59]. Le comportement GMI Asymétrique 
noté (AGMI pour Asymetrical GMI) est prometteur dans les applications de capteurs 
linéaires.  
L’AGMI due à un courant de polarisation a été observée pour la première fois par Kitoh et al. 
qui ont étudié le phénomène dans un fil amorphe [60]. Sans la polarisation en courant, la 
courbe GMI a une allure à double pics. Au fur et à mesure que le courant de polarisation 
augmente, et en fonction de l’orientation de ce courant, une pointe de la courbe va être 
favorisée par rapport à l’autre. La position des pics reste pratiquement inchangée sauf quand 
la fréquence du courant alternatif varie.  
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I.2.2.4 Température de mesure 
Très peu de recherches se sont intéressées à l’étude de l’effet de la température de mesure sur 
la GMI. En général, les études faites sur différents matériaux GMI tels que les fils amorphes 
[61], les rubans amorphes [62] et les nanocristallins [63] montrent que l’effet GMI augmente 
en fonction de la température jusqu’à une limite de saturation proche de la température de 
Curie du matériau. Puis au-delà de cette température, la GMI régresse. Cette dépendance à la 
température est liée à la dépendance de la perméabilité à la température (perméabilité 
circulaire dans le cas des fils amorphes [61] et perméabilité transversale dans le cas des 
rubans [64]). Pour améliorer la stabilité thermique des éléments sensibles, des méthodes de 
recuit peuvent être utilisées [65].  
I.2.2.5 Géométrie de l’élément sensible 
Selon la structure de l’élément sensible utilisé (fil, ruban, multicouches), plusieurs paramètres 
géométriques peuvent avoir une influence sur la  caractéristique GMI telle que la longueur, le 
rayon ou la largeur de l’élément sensible. 
L’équation (1.7) par exemple, montre la dépendance de l’impédance à la longueur de 
l’élément sensible. Cette dépendance a fait l’objet de quelques travaux de recherche [66]–
[68]. Vazquez et al. ont montré que pour des fils ferromagnétiques nanocristallins, plus la 
longueur de l’échantillon diminue, plus la coercivité et la susceptibilité diminuent aussi et par 
conséquent, la GMI est réduite  [68]. Par contre, Phan et al. ont fait une autre étude sur des 
micro-fils à base de cobalt et ils ont plutôt noté une grande variation de la GMI notamment 
quand la longueur de l’échantillon est réduite [69]. Cet effet est interprété par la diminution de 
la résistance électrique du fil. Ces micro-fils sont donc tout à fait adaptés pour des 
applications de capteurs miniatures. La différence entre les deux résultats réside dans le 
phénomène de l’effet de bord qui diffère selon la taille du conducteur. 
La largeur ou le rayon de l’échantillon a aussi été étudiée dans plusieurs structures tels que les 
fils amorphes [70], les films [71] et les rubans [72]. Etant donné que l’anisotropie axiale et 
circonférentielle dépendent de la distance radiale de l’échantillon, il en résulte une 
dépendance du comportement de la GMI vis-à-vis de la largeur de l’élément sensible. 
Il faut noter aussi que le champ démagnétisant s’oppose à l’aimantation du matériau et réduit 
l’intensité du champ total vue par l’élément sensible. Ainsi, le champ démagnétisant a un 
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impact sur la mesure du champ et par conséquent la sensibilité au champ appliqué va donc 
être réduite. 
Le champ démagnétisant est plus important lorsque les dimensions du matériau sont proches. 
Lorsque l’élément sensible a une longueur très supérieure à son diamètre ou son rayon, 
comme est le cas dans notre étude, le champ démagnétisant peut être négligé [73]. 
I.2.2.6 L’hystérésis 
L’origine de l’hystérésis en GMI est liée à l'hystérésis du processus d'aimantation. 
L’hystérésis est souvent faible dans les matériaux magnétiques homogènes et peut être réduit 
par recuit [74]. 
I.2.3 Les capteurs GMI  
I.2.3.1 L’intérêt des capteurs GMI  
Les capteurs GMI présentent des avantages par rapport à certains capteurs magnétiques. 
Selon l’application visée, ils peuvent être favorisés par un ou plusieurs avantages par rapport 
à leurs concurrents, ou au moins ils peuvent leurs êtres complémentaires. Par exemple, 
comparé à la technologie GMR et effet Hall, le capteur GMI peut typiquement présenter une 
sensibilité supérieure [5]. La bande passante de la GMI est large ; elle s’étend du continu 
jusqu’à plusieurs MHz, voire plusieurs dizaines de MHz, ce qui présente  un avantage certain 
par rapport aux capteurs de type Rogoswki. L’élément sensible GMI peut avoir une taille 
assez réduite (aussi faible que quelques dizaines de micromètres de diamètre et quelques 
millimètres de longueur). Cette taille réduite est  aussi un atout pour la miniaturisation [5]. 
Ces avantages, associés à un coût peu élevé, à une faible consommation et à un faible 
encombrement (notamment par rapport à la technologie Fluxgate) [5] laisse à penser que ces 
dispositifs ont un avenir et une place certaine dans la réalisation de capteurs magnétiques 
pour la mesure de différentes grandeurs physiques par mesure de champ. 
Par ailleurs, les capteurs GMI présentent aussi une bonne stabilité thermique de l’élément 
sensible [75], [76]. En particulier, les fils amorphes à base de cobalt ont une bonne stabilité 
thermique sur une large plage de température comprise entre -40 °C et 85 °C, ce qui permet 
aux capteurs GMI d’effectuer des mesures fiables à température ambiante [76].  
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I.2.3.2 Les différentes applications de capteurs GMI 
Les applications de capteurs GMI sont celles de tout autre capteur de mesure du champ 
magnétique [77]. Les recherches ont exploité ce phénomène dans la mise en œuvre de 
nouveaux dispositifs de mesure de position linéaire ou angulaire, de mesure de force, de 
détection de la présence ou du déplacement d’un objet aimanté, de surveillance du trafic des 
voitures et des systèmes antivol [5]. Certains travaux de recherche se sont intéressés au 
développement de capteurs de courant à base de GMI [18], [78], [79]. Un capteur de courant 
GMI a même été breveté [69].  
La GMI est proposée dans plusieurs domaines d’applications tel que les têtes de lecture de 
disques [81]. Les capteurs GMI peuvent aussi être utilisés pour détecter la présence ou le 
passage d'objets mobiles. De tels dispositifs sont utilisés pour surveiller et contrôler de 
nombreux procédés industriels. Les capteurs GMI étant très sensibles, ils peuvent mesurer 
avec précision le vecteur champ magnétique ainsi que son orientation dans l'espace. Ils 
peuvent donc avoir des débouchés dans les applications aérospatiales [82] Dans ce cas, les 
capteurs GMI ont l’avantage de la sensibilité et la taille réduite de l’élément sensible. Dans 
certaines applications biomédicales telles que la Magnéto-Cardio-Graphie (MCG), le suivie 
des molécules marquées magnétiquement, l’identification rapide  des agents pathogènes, ou 
l’identification des biomolécules (par exemple, l'ADN, l'ARN, les anticorps, etc), la mesure 
du champ magnétique très faibles de l’ordre de 10-8 à 10-3 A/m (10-10 à 10-5 Oe) est recherchée, 
les capteurs GMI peuvent donc y apporter leurs contributions. Dans un autre domaine, 
l’entreprise Aichi Steel a récemment réalisé une petite boussole qui permet la mesure par des 
capteurs GMI de champs géomagnétiques. Comparés aux boussoles basées sur la technologie 
Fluxgate, les boussoles GMI ont une taille plus réduite et une faible consommation en 
puissance.  
I.2.3.3 Les capteurs de courant GMI  
Valenzuela et al. ont réalisé un premier prototype de capteur de courant GMI utilisant un fil 
amorphe (Co-Fe-Si-B) comme élément sensible de détection de diamètre 125 µm et de 
longueur 11 cm [18].  Pour réduire les dimensions du capteur, l’élément sensible a été enroulé 
5 fois autour d’un cylindre en plastique de 4 mm de diamètre et de 2 cm de longueur. Le fil 
GMI est parcouru par un courant d’amplitude 10 mA (rms) et de fréquence 100 kHz. Cette 
expérience utilise un générateur de tension pour l’excitation et un multimètre pour la mesure 
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de la variation de la tension. L’expérience exploite directement la courbe GMI sans recours à 
une polarisation. Un courant continu traverse un solénoïde créant ainsi un champ magnétique 
parallèle au fil GMI ce qui entraîne une variation de son impédance. La dépendance de 
l’impédance au champ magnétique est utilisée pour mesurer le courant continu. Cette étude a 
abouti à un capteur linéaire mesurant un courant jusqu’à 0.3 A. 
La courbe GMI est non linéaire, ou au mieux, linéaire dans une faible gamme dynamique. 
Dans un capteur de courant GMI, la direction du courant mesuré ne peut pas être déterminée, 
car les matériaux amorphes présentent une dépendance symétrique aux champs magnétiques 
positifs et négatifs. Pour remédier à ce problème, Rheem et al. ont utilisé des rubans 
amorphes à base de Cobalt recuit qui présentent un effet GMI asymétrique [83]. Cette 
dissymétrie sur la courbe GMI peut aussi être obtenue en utilisant un champ magnétique de 
polarisation externe [84]–[87]. L’expérience de Rheem et al. a abouti à un capteur de courant 
de haute sensibilité. Les résultats montrent que la tension de sortie du capteur augmente 
linéairement en fonction du courant appliqué qui peut atteindre 1 A. En raison de la 
caractéristique asymétrique de la GMI, ce capteur permet donc de déterminer la direction du 
courant continu. Dans ce même contexte, Han et al. ont aussi réalisé un capteur de courant où 
l’élément sensible est polarisé par un aimant permanent [86]. Le capteur est constitué d’une 
structure avec double sonde de plusieurs rubans amorphes parallèles entre eux, équidistants et 
connectés en série. Ces rubans ont une largeur de 2 mm et une épaisseur de 30 µm. 
L’excitation en courant se fait à travers un oscillateur Collpits suivi d’une résistance 
d’injection. La tension aux bornes de l’élément sensible est d’abord pré-amplifiée puis 
mesurée avec un détecteur à diode. En utilisant une polarisation en champ à un point de 
fonctionnement, ce capteur permet de déterminer le signe du courant mesuré. La plage 
dynamique des mesures s’étend entre ± 3 A avec une sensibilité de 1 V/A et une erreur de 
mesure inférieure à 0.15 %. 
Malatek et al. ont conçu un autre capteur de courant GMI utilisant des rubans et ayant une 
structure en double noyau (double blindage) [84]. Cette structure améliore la stabilité  en 
température ainsi que l’erreur à la linéarité. L’élément sensible est excité par un courant de 5 
mA (rms) / 1 MHz. Une polarisation en champ a été appliquée à l’élément sensible à travers 
une bobine parcourue par un courant de 30 mA donnant lieu à un champ magnétique de 
polarisation de 80 A/m. Le capteur est linéaire dans une plage dynamique de ± 2 A avec une 
erreur à la linéarité de l’ordre de 0.4 %. Malgré les résultats encourageants, cette technologie 
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reste difficile à réaliser parce qu’il est difficile de trouver une paire de noyaux avec les mêmes 
propriétés magnétiques.  
La linéarité dans une plage dynamique plus large peut aussi être améliorée en utilisant la 
contre réaction. Ce concept a été exploité par Mohri et al. dans les capteurs à magnéto 
impédance (MI)  [88]. Le principe de la contre réaction consiste à convertir la tension de 
sortie du capteur en un courant électrique à travers une résistance de contre réaction, puis en 
un champ magnétique à travers une bobine enroulée autour de l’élément sensible. Ce champ 
de correction permet de ramener le système de mesure autour du point de fonctionnement, ce 
qui garantit une linéarité dans une gamme plus large [85], [88]–[90]. Cet asservissement 
permet aussi de réduire l’hystérésis et la dérive en température. 
Il est par ailleurs intéressant de souligner qu’une autre technique astucieuse de 
conditionnement de capteurs GMI a été récemment mise en place par Coillot et al. dans le but 
de supprimer l’offset du capteur [91]. Cette technique, exploitant la symétrie du module de 
l’impédance par rapport aux champs magnétiques positifs et négatifs, utilise un champ de 
polarisation alternatif et une double démodulation (à la fréquence d’excitation puis à la 
fréquence du champ de polarisation). Cette élégante solution présente aussi l’avantage de la 
linéarisation intrinsèque de la sortie sans l’utilisation d’une contre réaction. 
I.2.3.4. Principe de mise en œuvre d’un capteur GMI  
Le principe général de la mise en œuvre d’un capteur GMI est illustré par la figure 1.12. Une 
telle mise en œuvre nécessite donc un élément sensible. Cet élément sensible est excité à 
l’aide d’un courant alternatif iac(t), que nous supposons sinusoïdal de pulsation 𝜔 pour 
simplifier, d’amplitude constante Iac. Ce courant est fourni par un oscillateur et son 
convertisseur tension-courant. L’amplitude de la tension aux bornes de l’élément GMI est 
directement proportionnelle à la valeur du module de l’impédance et reflète donc ses 
dépendances au champ magnétique. 
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Figure 1.12 : Structure générale d’un capteur GMI 
L’élément sensible possédant une réponse au champ magnétique fortement non-linéaire (voir 
par exemple la figure 1.10) et généralement symétrique (en module) par rapport aux champs 
magnétiques positifs et négatif, la mise en œuvre d’un capteur nécessite généralement une 
polarisation en champ Hp autour d’un point de fonctionnement.  
En première approximation, en considérant le capteur en boucle ouverte et en désignant par H 
une faible variation du champ magnétique appliqué (champ mesuré) autour du champ de 
polarisation (avec H<<Hp), il est possible de linéariser l’impédance par un développement 
limité (équation 1.12) [82], [92], [93].  
𝑍[𝜔,𝐻𝑝 + 𝐻] = 𝑍[𝜔,𝐻𝑝] + [
𝜕𝑍[𝜔,𝐻]
𝜕𝐻
]
𝐻=𝐻𝑝
𝐻 
 
(1.12) 
La tension aux bornes de l’élément GMI s’écrit donc : 
𝑉𝑎𝑐(𝑡) = 𝑍[𝜔,𝐻𝑝 + 𝐻] 𝐼𝑎𝑐 sin𝜔𝑡 
= 𝑍[𝜔, 𝐻𝑝] (1 +
1
𝑍[𝜔,𝐻𝑝]
 [
𝜕𝑍[𝜔,𝐻]
𝜕𝐻
]
𝐻=𝐻𝑝
𝐻 ) 𝐼𝑎𝑐 sin𝜔𝑡 
 
(1.13) 
Cette tension fait clairement apparaître l’expression d’une tension modulée en amplitude en 
fonction des variations du champ appliqué, H. Après une démodulation d’amplitude, il est 
possible d’obtenir une tension de sortie directement proportionnelle à H : 
𝑉𝑠 = 𝐶 𝐼𝑎𝑐  [
𝜕𝑍[𝜔, 𝐻]
𝜕𝐻
]
𝐻=𝐻𝑝
𝐻 
 
(1.14) 
Avec C est le gain introduit par le système de démodulation et d’amplification. Cette 
démodulation peut être effectuée par des techniques qui seront présentées dans le chapitre 2. 
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Par ailleurs, selon l’application visée, il est possible d’utiliser une contre-réaction en champ. 
Par principe, le champ de contre-réaction Hcr s’oppose au champ extérieur à mesurer de telle 
sorte que l’élément GMI soit toujours soumis à un même champ (champ de polarisation 
seulement). Ce principe permet, entre autre, de s’affranchir des problèmes de la non-linéarité 
intrinsèque du capteur. Nous reviendrons sur ce principe en chapitre 3. 
Conclusion 
Dans ce chapitre, nous avons présenté l’état de l’art non exhaustif des technologies de 
capteurs de courant les plus commercialisés. Ces capteurs procèdent par mesure directe du 
courant ou par mesure du champ magnétique créé par le courant à mesurer. Dans ce dernier 
cas, plusieurs technologies de capteurs magnétiques peuvent être adoptées. La découverte de 
la GMI a été d’un grand apport pour les applications de magnétométrie en raison de sa grande 
sensibilité, de la taille réduite de l’élément sensible et de la faible consommation 
Une partie du chapitre a été consacrée aux rappels des phénomènes physiques régissant la 
GMI. Nous avons pu voir que le phénomène dépend de plusieurs paramètres tels que le 
courant d’excitation, la température, la géométrie de l’élément sensible, etc. Ainsi, dans une 
application de capteur GMI, un bon choix de ces paramètres sera nécessaire. 
La dernière partie du chapitre s’est focalisée sur l’intérêt de la GMI dans un capteur 
magnétique et son apport par rapport aux autres technologies. Quelques capteurs de courant 
GMI proposés dans l’état de l’art ont été décrits. Le principe général des capteurs GMI a été 
présenté. 
Dans le chapitre suivant, nous allons porter notre attention sur l’électronique de 
conditionnement du capteur en rappelant les différentes techniques fréquemment utilisées 
dans les de capteurs GMI et en proposant d’autres solutions susceptibles d’apporter des 
améliorations par rapport aux capteurs GMI développés.  
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Chapitre II : Electronique de conditionnement du capteur 
Un capteur GMI est généralement constitué d'une source de haute fréquence (HF) fournissant 
le courant à l'élément sensible et d'un détecteur mesurant la variation de tension à ces bornes. 
Malgré l'apparente simplicité du principe général et du conditionnement électronique du 
capteur, son optimisation exige des précautions particulières puisque l’électronique contribue 
largement à la sensibilité, à la résolution et à la bande passante finale du capteur [94]–[96]. 
L'importance accordée à l'amélioration de l’électronique d'excitation et de détection du 
capteur est alors pleinement justifiée.    
Ce chapitre est donc consacré à l’investigation de l’électronique de conditionnement du 
capteur. L’état de l’art des oscillateurs et des détecteurs utilisés dans les capteurs GMI sera 
présenté. De nouvelles techniques d’excitation et de mesure de tension seront proposées en 
discutant à chaque fois leurs avantages et leurs limites dans les capteurs GMI.  
II.1 Electronique d’excitation 
Différents oscillateurs HF ont été proposés dans l’état de l’art des capteurs GMI tels que les 
multivibrateurs [97]–[99], les Colpitts [100], [101] et les oscillateurs à quartz [102].  
Cette première partie du chapitre est d’abord dédiée à la description des différents types 
d’oscillateurs fréquemment utilisés dans les capteurs GMI. Ensuite, nous nous sommes référés 
aux technologies d’oscillateurs utilisés dans le domaine des télécommunications pour 
proposer un nouvel oscillateur pour les capteurs GMI. Cet oscillateur, basé sur une approche 
numérique de synthèse de fréquence, a été réalisé et mis en œuvre. Nous avons aussi 
développé un convertisseur tension-courant de haute fréquence très stable en courant et adapté 
à cet oscillateur. L’intégration de l’ensemble pour alimenter un capteur GMI a été réalisée 
avec succès.  
II.1.1 Les oscillateurs 
L’objectif de la thèse consiste à réaliser un prototype de capteur de courant autonome et 
portable. L’oscillateur utilisé dans les capteurs GMI doit donc rependre à ces critères. Dans ce 
qui suit, nous allons présenter les différents oscillateurs que nous avons étudiés pour les 
capteurs GMI.  
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On peut classer les oscillateurs qui sont souvent employés dans les capteurs GMI en deux 
catégories selon leur utilisation dans la structure du capteur. Dans une première catégorie, 
l’oscillateur est associé à un convertisseur tension-courant pour fournir à l’élément GMI un 
courant alternatif d’amplitude constante. C’est le cas par exemple des oscillateurs 
multivibrateurs astables ou du synthétiseur numérique de fréquence que nous avons 
développés dans le cadre de cette thèse (paragraphe II.1.2). Dans ce cas, la tension aux bornes 
de l’élément sensible sera modulée en amplitude par le champ magnétique à mesurer. Dans 
une deuxième catégorie, tels que les oscillateurs de type Colpitts, l’élément sensible GMI 
appartient généralement à la cellule passive de l’oscillateur. La variation de l’impédance de 
l’élément GMI entraîne une variation de la fréquence et de l’amplitude de l’oscillation. La 
sortie de l’oscillateur est donc modulée en fréquence et en amplitude par le champ mesuré. 
II.1.1.1 Les oscillateurs multivibrateurs astables 
Il existe une variété d’oscillateurs multivibrateurs. On peut les distinguer par le composant de 
base qui peut être un amplificateur opérationnel, un transistor ou un circuit logique. La 
fréquence et le rapport cyclique (pour les oscillateurs de signaux carrés ou impulsionnels) sont 
réglables en ajustant les valeurs des composants passifs (résistances, condensateurs et 
inductances) dans le circuit. 
Les capteurs GMI utilisent les multivibrateurs à résonance basés sur des transistors à effet de 
champ (ou FET pour Field Effect Transistor). Ces oscillateurs génèrent des signaux 
sinusoïdaux pour des fréquences pouvant aller, dans certains cas, jusqu'à quelques centaines 
de MHz [98]. Les multivibrateurs astables à base de circuits logiques du type CMOS sont 
aussi très utilisés dans les capteurs GMI. Ils génèrent des signaux carrés ou impulsionnels 
pour des fréquences de quelques MHz [97], [103], [104] . Le schéma typique des 
multivibrateurs astables à base de circuits logiques (7404 dans l’exemple) est présenté sur la 
figure 2.1. Une conversion tension-courant (non représentée sur la figure 2.1) est nécessaire. 
Cette conversion est généralement réalisée avec une résistance d’injection. 
29 
 
 
Figure 2.1: Schéma électronique d’un oscillateur multivibrateur astable à base d’un circuit logique 
(générateur de tensions carré) 
La période T générée par ce circuit est proportionnelle au produit de la résistance R1 et du 
condensateur C1. 
𝑇 = 2.2 𝑅1. 𝐶1 (2.1) 
Ces oscillateurs multivibrateurs ont eu un grand succès depuis que Mohri et al. ont montré 
que l'effet GMI produit par exemple avec une impulsion de 10 ns est équivalent à celui qu’on 
retrouve en utilisant un signal sinusoïdal de 30 MHz [88]. Ces oscillateurs à impulsions ont 
donc été largement utilisés dans les capteurs GMI car ils permettent d'éviter les difficultés de 
mise en œuvre des oscillateurs sinusoïdaux de haute fréquence. Ils ont aussi l’avantage 
d’assurer l’excitation de l’élément sensible sur de courtes durées avec des fréquences de 
répétitions relativement basses, ce qui permet d’éviter l’échauffement de l’élément sensible et 
réduit donc les dérives en température. 
II.1.1.2 Les oscillateurs Colpitts 
Les oscillateurs Colpitts sont construits à base de transistors bipolaires ou à effet de champ 
ayant des bandes passantes appropriées. De tels oscillateurs incluent aussi des circuits 
résonants à base d’inductance et de condensateurs permettant un fonctionnement sur une 
plage de fréquences qui s’étend jusqu’à quelques centaines de MHz [105]. 
Dans un oscillateur Colpttis, le transistor peut avoir une configuration en base commune 
(figure 2.2). Le circuit résonant LC détermine la fréquence de l’oscillation. La présence d’une 
résistance au niveau de l’émetteur améliore la stabilité en température du circuit. La fréquence 
d'oscillation de la tension de sortie est donnée par l’équation 2.2: 
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𝑓 =
1
2𝜋√𝐿0 (
𝐶1.𝐶2
𝐶1+𝐶2
)
 
(2.2) 
 
 
Figure 2.2: Schéma électronique d’un oscillateur Colpitts  
Nous avons précisé que dans le cas de l’utilisation des oscillateurs Colpitts dans les capteurs 
GMI, il est très récurrent de considérer l’élément sensible GMI comme l’élément inductif du 
circuit résonant (figure 2.3). Dans ce cas, l’impédance de l’élément sensible intervient dans la 
définition de la fréquence et l’amplitude de l'oscillateur. La sortie de l’oscillateur est non 
seulement modulée en fréquence par le champ mesuré, mais aussi en amplitude [100].  
La modulation en fréquence peut être expliquée par la dépendance de la fréquence de 
l’oscillateur aux parties réelle et imaginaire de l’impédance de l’élément sensible. Cette 
fréquence d’oscillation est donnée par l’équation (2.3) [101]: 
𝑓 =
√
1
𝐶2
+ (1 +
𝑅(𝜔,𝐻)
𝑅𝑐
)
1
𝐶1
2𝜋√𝐿(𝜔,𝐻)
 
(2.3) 
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Où l’impédance de l’élément sensible s’écrit comme suit : 𝑍 = 𝑅(𝜔,𝐻) + 𝑗2𝜋𝑓𝐿(𝜔, 𝐻) où 
𝑅(𝜔,𝐻) et 𝐿(𝜔,𝐻) sont respectivement la résistance et l’inductance à la pulsation 𝜔 et au 
champ mesuré H. 
 
Figure 2.3: Schéma électronique d’un oscillateur Colpitts utilisé dans les capteurs GMI 
La variation de l’amplitude de l’oscillation en fonction du champ mesuré est aussi liée à la 
variation de l’impédance de l’élément GMI qui entraîne une modification du gain de la boucle 
de contre-réaction de l’oscillateur. Selon le sens de la variation du champ mesuré autour du 
point de fonctionnement, cette modification se traduit par une augmentation de l’amplitude de 
l’oscillation ou par une diminution, pouvant aller jusqu’à l’extinction de l’oscillation [100]. 
Les oscillateurs Colpitts et les multivibrateurs sont des oscillateurs analogiques très répandus 
dans les réalisations concrètes de capteurs GMI. Ils sont aussi très sensibles aux capacités 
parasites et à la proximité des structures conductrices ou magnétiques. Un blindage du capteur 
peut être nécessaire lorsque celui-ci est utilisé dans un environnement réel de mesure.  
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Par ailleurs, les caractéristiques GMI dépendent d’un grand nombre de paramètres dont la 
fréquence et l’amplitude du courant HF. Il peut donc être intéressant dans certains cas de 
pouvoir optimiser dynamiquement et rapidement les différentes conditions de travail. Nous 
proposons ainsi un nouveau type d'oscillateur numérique pour les capteurs GMI qui permet de 
rependre à ces besoins. 
II.1.2 Le Synthétiseur numérique de fréquences : DDS 
Un DDS (Direct Digital Synthesizer) est un synthétiseur numérique de fréquences. Cette 
technologie est généralement utilisée dans les systèmes de télécommunications telles que les 
stations de base de téléphonie mobile et les satellites. Elle permet d’avoir une oscillation très 
stable en termes de fréquence, de phase et d’amplitude. Ces paramètres sont entièrement 
programmables par logiciel et sans aucune modification matérielle. Ainsi, la stabilité et la 
précision de ce type de synthétiseur constituent des atouts majeurs pour une utilisation dans 
les capteurs GMI.  
Un DDS permet de synthétiser numériquement un signal sinusoïdal dont la fréquence 
d’échantillonnage est fixée par une horloge de référence. Le signal  numérique est ensuite 
converti en un signal analogique par un convertisseur numérique-analogique (CNA) rapide.  
La fréquence, la phase et l’amplitude sont numériquement programmables avec une grande 
précision. 
 
Figure 2.4: Schéma en bloc du DDS 
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Dans notre cas, nous avons utilisé le DDS AD9851 d’Analog Devices [106]. Il est piloté par 
une horloge externe de 30 MHz. Un multiplieur (× 6) interne au DDS permet d'obtenir une 
horloge de référence interne (REFCLK) de 180 MHz (figure 2.4). Cette horloge fixe donc la 
fréquence d’échantillonnage du DDS et du convertisseur CNA. Ainsi, la fréquence du signal 
généré par le circuit peut donc théoriquement aller jusqu’à 90 MHz. 
Cette fréquence de sortie, f (exprimée en Hz), est facilement programmable à l’aide du 
microcontrôleur qui assure le chargement d’un nombre décimal correspondant dans les 
registres appropriés de contrôle du DDS. Ce nombre décimal, appelé couramment FTW (pour 
Frequency Tuning Word) est donné par l’équation (2.4). 
REFCLK
f
FTW n2  
(2.4) 
Où n est la résolution numérique en nombre de bits, REFCLK est la fréquence de l’horloge de 
référence et f est la fréquence du signal de sortie du DDS. Ainsi, pour une résolution 
numérique de 32 bits, la fréquence de sortie peut être programmée avec  une résolution 
d’environ 0.04 Hz pour une horloge de référence REFCLK de 180 MHz. 
De la même manière, la phase et l’amplitude peuvent également être programmées 
numériquement.  
 
Figure 2.5: Photo du DDS avec la visualisation de la tension qu’il génère sur un oscilloscope 
La structure finale du DDS est présentée sur la figure 2.5. En présence d’une charge de 50 Ω, 
le DDS délivre une tension sinusoïdale d’amplitude 140 mV avec une bande passante à – 3 dB 
de 33 MHz. Lorsque le DDS est chargé par un câble BNC (RG58) de 1m, la bande passante 
34 
 
du DDS est de 8 MHz et l’amplitude de la sinusoïde est de 0.5 V (figure 2.6). Cette limitation 
de la bande passante est bien évidemment liée à la capacité linéique (100 pF/m) du câble 
coaxial utilisé. Un calcul simple permet de le vérifier si l’on sait que l’impédance de sortie du 
DDS avait été estimée à environ 150 Ω. La mesure confirme aussi que la bande passante à 
vide (DDS connecté directement à l’entrée de l’oscilloscope sans l’utilisation de câble 
coaxial) est très proche de celle mesurée avec une charge de 50 Ω. 
 
Figure 2.6: Bande passante du DDC en fonction de la résistance de la charge 
Un premier prototype de capteur GMI utilisant un DDS comme source autonome et stable en 
fréquence a été réalisé [107]. Le DDS permet le réglage numérique de la tension alternative 
de façon dynamique et précise, contrairement à d'autres oscillateurs analogiques fréquemment 
utilisés qui nécessitent la modification des composants analogiques dans le circuit. Le DDS 
peut aussi être une solution prometteuse pour les applications de capteurs GMI à haute 
sensibilité grâce à son très faible bruit de phase attendu et à sa stabilité en fréquence et en 
amplitude. 
Certains travaux à venir devraient donc permettre une quantification de l'amélioration des 
performances des capteurs GMI apportée par l’utilisation du DDS en comparaison avec 
d’autres types d’oscillateurs analogiques. En particulier, une étude quantitative et comparative 
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du bruit, notamment du bruit de phase, et de la stabilité en fréquence et en amplitude de 
l’oscillateur doit être menée.  
La limite du DDS réside dans la faible puissance disponible à sa sortie (courant de sortie 
maximal de l’ordre de quelques mA). Il est donc nécessaire d’amplifier la tension de sortie du 
DDS puis de la convertir en courant à travers une résistance d’injection par exemple. Une 
autre alternative présentée dans le paragraphe suivant, consiste à utiliser une source de 
courant combinée avec le DDS, ce qui garantit un courant de sortie plus important et 
indépendant de la charge. 
II.1.3 Les convertisseurs tension-courant 
Nous nous intéressons au cas des oscillateurs pour lesquels l’élément GMI ne fait pas partie 
de la structure de l’oscillateur (oscillateurs de type multivibrateur ou DDS). Ces oscillateurs 
sont bien évidemment des sources de tension alternative. Pour un capteur GMI utilisant ce 
type d’oscillateurs, l’excitation de l’élément sensible se fait généralement à courant constant. 
Une conversion tension-courant est donc nécessaire. La façon la plus simple pour réaliser une 
source de courant est d’utiliser une résistance d’injection en série avec la charge. Plus cette 
résistance est grande par rapport à la charge, plus on s’approche d’une source de courant 
idéale et moins il y aura de dépendance du courant à l’impédance de la charge. Certaines 
réalisations de capteurs GMI utilisent cette méthode de conversion qui peut être satisfaisante 
dans beaucoup de cas. Cependant, dans certaines situations, notamment lorsque l’impédance 
de l’élément sensible et ses variations sont grandes (pour un capteur GMI utilisé en boucle 
ouverte), l’utilisation d’une résistance d’injection de valeur élevée est nécessaire. Dans ce cas, 
une partie importante de la puissance disponible de l’oscillateur sera dissipée dans la 
résistance et le courant maximum sera faible. Compte-tenu du fait qu’il est nécessaire 
d’amplifier la sortie du DDS, l’alternative proposée ici est d’utiliser une source de courant 
commandée en tension telle que la source de Howland. Comme mentionné plus haut dans ce 
paragraphe, l’utilisation d’une telle source de courant trouve notamment son intérêt dans les 
capteurs GMI fonctionnant en boucle ouverte autour d’un point de fonctionnement en champ. 
Pour un capteur fonctionnant en boucle fermée, l’impédance de l’élément GMI reste 
sensiblement constante et l’utilisation d’une résistance d’injection (nettement supérieure au 
module de cette impédance) peut être suffisante à condition qu’elle ne limite pas la valeur du 
courant disponible dans l’élément sensible. 
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Le circuit électronique de base de cette source a une structure différentielle qui fait appel à un 
amplificateur opérationnel (large bande dans notre cas) et un ensemble de résistances comme 
le montre la figure 2.7.  
 
Figure 2.7: Schéma électronique de la  source de courant développé (R1=150 Ω, R2=750 Ω, R3=150 Ω et 
R4=650 Ω et R5=100 Ω)  
L’entrée du montage est la tension de commande fournie par le DDS. Si les résistances sont 
choisies telles que  𝑅1 = 𝑅3, 𝑅2 = 𝑅4 + 𝑅5 et 𝑅5 ≪ 𝑅4, alors tout le courant circulant dans R5 
est dirigé dans la charge Rch. Ce courant s’écrit comme suit :  
𝑖𝑎𝑐 = −
𝑅2
𝑅1
1
𝑅5
𝑣𝐷𝐷𝑆 
(2.5) 
 
L’équation (2.5) montre que ce courant ne dépend pas de la charge, il ne dépend que de la 
tension d’entrée et des valeurs des résistances choisies. Pour augmenter l’amplitude du 
courant dans la charge, il est donc possible d’augmenter la tension d’entrée, de modifier le 
rapport 
𝑅2
𝑅1
 ou de diminuer la valeur de la résistance R5 tout en conservant 𝑅5 ≪ 𝑅4. 
Une source de courant est caractérisée par son impédance de sortie et par le courant maximal 
disponible pour une charge donnée. La bande passante est aussi un critère très important pour 
l’utilisation de la source de courant dans un capteur GMI. 
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En théorie, la mesure de l'impédance de sortie pourrait être faite en mesurant le courant de 
sortie à des niveaux différents de la tension de sortie. Une représentation équivalente consiste 
à mesurer l’amplitude du courant pour des charges variables. 
La figure 2.8 représente la variation de l’amplitude d’un courant de 1 MHz en fonction de la 
résistance de la charge qui prend des valeurs entre 5  et 1 k. Différents courants ont été 
testés (2.5 mA, 5 mA et 10 mA). Ce sont donc les valeurs qu’on souhaite rendre indépendantes 
de la charge. Ces courants ont été fixés et mesurés pour une charge de 5 Ω. L'écart maximum 
de l'amplitude du courant par rapport à sa valeur nominale (mesurée à 5 Ω) est inférieur à 5 % 
pour la gamme de charges étudiées.  
 
Figure 2.8: Variation du courant de sortie de la source de courant en fonction de la résistance de la charge 
à 1 MHz. Les courants ont été fixés et mesurés pour une charge de 5 Ω. 
Le courant maximum disponible pour une charge donnée dépend de la dynamique de la 
tension de sortie de l’amplificateur opérationnel notée 𝑉𝑚𝑎𝑥 (environ ± 3,5 V pour 
l’amplificateur que nous avons utilisé). Pour une charge donnée, ce courant maximum s’écrit 
comme suit : 
𝑖𝑚𝑎𝑥 =
𝑉𝑚𝑎𝑥
𝑅5 + 𝑅𝑐ℎ
 
(2.6) 
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Ainsi, pour une résistance R5 = 100  et une charge de  200  par exemple, l'amplitude 
maximale disponible du courant de sortie est d'environ 11 mA. Cette valeur de courant 
maximum dans la charge est donc décroissante en fonction de la charge d’après l’équation 
(2.6). La figure 2.9 représente les valeurs du courant maximum mesurées en fonction de la 
charge. 
Dans les expériences menées par l'équipe, aussi bien dans le cadre de ce projet de capteur de 
courant que dans d'autres applications visées par la GMI, la gamme des valeurs des 
impédances GMI rencontrées peut être large (quelques 10 Ω à quelques 100 Ω) pour des 
fréquences du courant d’excitation de quelques MHz. Cette source de courant permet d'assurer 
un courant constant pour cette gamme. Évidement le courant maximum disponible sera 
d'autant plus faible que l'impédance GMI est élevée. Étant donné que la sensibilité du capteur 
dépend du courant, un compromis entre cette sensibilité et ce courant maximum disponible 
doit donc être naturellement recherchée pour chaque application. 
 
Figure 2.9: Dépendance du courant maximum délivré par la source de courant à la résistance de la charge 
pour une résistance R5 de 100 Ω 
La bande passante de la source de courant a aussi été étudiée. La dépendance à la fréquence 
est principalement liée au produit gain-bande passante de l'amplificateur opérationnel 
utilisé.La bande passante est donc liée au gain en tension du montage qui s’exprime comme 
suit : 
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𝑉𝑜𝑢𝑡 = (𝑅5 + 𝑅𝑐ℎ) 𝑖𝑎𝑐 (2.7) 
L’équation (2.5) combinée à (2.7) permet de réécrire ce gain sous la forme suivante : 
𝑉𝑜𝑢𝑡
𝑉𝐷𝐷𝑆
= −(𝑅5 + 𝑅𝑐ℎ) (
𝑅2
𝑅1
1
𝑅5
 ) 
(2.8) 
Ce gain s’écrit aussi sous la forme : 
𝑉𝑜𝑢𝑡
𝑉𝐷𝐷𝑆
= −(1 +
𝑅𝑐ℎ
𝑅5
) (
𝑅2
𝑅1
) 
(2.9) 
L’équation (2.9) montre que le gain en tension du montage dépend, en plus du rapport 
𝑅2
𝑅1
, de 
la résistance R5 et de la résistance de charge Rch. Il est en résulte une dépendance de la bande 
passante à ces deux dernières résistances. 
La figure 2.10 illustre la dépendance d'un courant nominal de 5 mA à la fréquence, pour un 
ensemble de charges (50 Ω et 100 Ω) et pour une résistance R5 de 100 Ω.  
 
Figure 2.10: Bande passante de la source de courant pour différentes charges  
Pour une fréquence qui varie entre 1 et 10 MHz, la variation de l'amplitude du courant est 
d'environ 0,3 % pour 50 Ω et 3 % pour 100 Ω. Il est à noter que la résistance R5 peut être 
abaissée pour vérifier R5<<R4. Cependant, cette baisse entraine une augmentation du gain en 
tension du montage (d’après l’équation 2.9) et une diminution de la bande passante, 
notamment si la valeur de la charge Rch  est aussi élevée.  
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Le choix d’une résistance R5 = 100 Ω est un compromis entre la bande passante du montage 
et le maintien d’un courant de charge constant en fonction de celle-ci. 
Dans le cas où la condition R5<<R4 n’est pas vérifiée, le courant dans la charge s’écrie 
comme suit :  
𝑖𝑎𝑐 = −
𝑅2
𝑅1
1
𝑅5 + 𝑅𝑐ℎ
𝑣𝐷𝐷𝑆 
(2.10) 
Ainsi, ce courant dépend naturellement de la charge. 
Cette source de courant réalisée présente des caractéristiques intéressantes en termes 
d’indépendance du courant à la charge et en termes de bande passante. A cette architecture de 
base d’une source de Howland, nous avons rajouté quelques conditionnements électroniques 
permettant l’ajustement de la valeur du courant continu de sortie pour les besoins potentiels 
de polarisation de l'élément sensible. Deux amplificateurs opérationnels supplémentaires en 
amont de la source de courant permettront ainsi le réglage du courant continu de polarisation, 
de l’offset et aussi l’adaptation de l’impédance d’entrée de la source de Howland (figure 
2.11).  
 
Figure 2.11: Réglage de l’offset et adaptation de l’impédance d’entrée de la source de courant  
Bien que le principe de ce circuit soit relativement simple, des précautions importantes 
doivent être prises en compte lors de la conception du montage pour garantir des 
performances optimales en termes d'impédance de sortie et de rejection du mode commun de 
la structure différentielle de cette source de courant. Il est par exemple essentiel de préserver 
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la symétrie de la structure pour maintenir une impédance de sortie et une rejection en mode 
commun élevées. Des résistances de précision d’une tolérance de 0,1% ont été utilisées pour 
optimiser la symétrie. L’adaptation d’impédance sur les deux voies de la structure permet de 
minimiser l’effet des résistances internes des sources sur cette symétrie. 
Conclusion 
Dans cette partie, nous avons décrit l’état de l’art des oscillateurs réalisés dans les applications 
de capteurs GMI. GMI. Nous avons pu en distinguer deux catégories : les oscillateurs de type 
Colpitts qui utilisent l’élément sensible GMI dans leurs cellules passives et les oscillateurs 
pour lesquels l’élément GMI ne fait pas partie de la structure de l’oscillateur. Pour cette 
deuxième catégorie, nous avons proposé une nouvelle technologie : les DDS. Cet oscillateur 
est très stable en fréquence et en amplitude. En plus, ces paramètres sont entièrement 
programmables par logiciel et sans aucune modification matérielle. A cet oscillateur, nous 
avons associé une source de courant qui assure à la fois les besoins de conversion tension-
courant et l’amplification du courant de sortie du DDS. Cet ensemble donne un courant 
d’amplitude sensiblement constante pour des charges allant jusqu’à quelques 100  et dans 
une plage de fréquences de quelques MHz. La partie suivante de ce chapitre sera consacrée à 
l’étude de l’électronique de détection.  
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II.2. Electronique de détection 
Nous nous intéressons au cas d’un capteur GMI utilisant un oscillateur de type multivibrateur 
ou DDS et son convertisseur tension-courant. Comme nous l’avons expliqué dans le 
paragraphe I.2.3.4, l’élément sensible est donc alimenté par un courant alternatif d’amplitude 
constante. La tension aux bornes de cet élément permet d’obtenir une image de l’impédance. 
Lorsque cet élément sensible est soumis à un champ magnétique mesuré, la variation de 
l’amplitude de cette tension reflète la variation d’impédance. Cette tension est donc modulée 
en amplitude par le champ à mesurer. Après une démodulation d’amplitude, on obtient une 
tension de sortie directement proportionnelle au champ mesuré. Pour effectuer cette 
démodulation, les capteurs GMI utilisent les mêmes techniques de détection utilisées pour la 
démodulation des signaux radio fréquences. Parmi ces techniques on site les détecteurs 
d'amplitude dont le circuit est généralement basé sur des diodes [88], [95], [100], [108]–[111]. 
Une deuxième technique fréquente, mais plus sophistiquée, utilise la détection synchrone 
classique qui peut être réalisée avec des détecteurs commerciaux [112]–[114], des 
commutateurs analogiques [115], [116], [91] ou des multiplieurs analogiques [90], [112], 
[117], [118]. Chacune de ces techniques de démodulation comporte des avantages et des 
inconvénients.  
Le détecteur de crête est à ce jour le plus facile à mettre en œuvre. Il est compact et peu 
coûteux. Il est largement utilisé dans les capteurs GMI. Cependant, il est limité par la non-
linéarité des diodes et leurs dépendances à la température. Une autre limite des détecteurs à 
diode réside dans le seuil de détection de celle-ci. Ce seuil de limitation peut être réduit en 
utilisant des redresseurs actifs où la diode est  incluse dans la boucle de contre-réaction d'un 
amplificateur opérationnel.  
Les détecteurs synchrones commerciaux ont un coût relativement élevé. Ils sont généralement 
plus dédiés pour les applications de laboratoire et les tests d'une variété de capteurs, y compris 
les GMI. La plupart des détecteurs synchrones analogiques introduisent inévitablement un 
bruit et une non-linéarité dans l’étage de la multiplication (ou son équivalent) de la chaîne de 
démodulation.  
Des travaux récents au sein de l’équipe MADEA sur les capteurs GMI utilisent un récepteur 
radio logiciel (SDR pour Software Defined Radio) [119]. L’idée de base du SDR est 
d’effectuer la conversion analogique-numérique (CAN) de la tension aux bornes de l’élément 
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GMI au plus près de celui-ci. Tout le traitement du signal est ensuite réalisé numériquement 
en temps réel. Ce traitement inclut une démodulation numérique en quadrature I/Q (In-
phase/Quadrature), une décimation et un filtrage numérique. Ce type de détecteur permet de 
résoudre les limites de la détection synchrone et se présente donc comme un très bon candidat 
pour l’optimisation de la sensibilité et de la résolution des capteurs GMI. 
Dans cette thèse, nous proposons deux autres alternatives de détection. La première est basée 
sur l’utilisation des amplificateurs limiteurs. Ces amplificateurs assurent le redressement à 
simple ou double alternance d’une tension alternative avec un seuil de redressement réglable 
et qui peut donc être nul. Avec un conditionnement approprié, ces systèmes de détection 
permettent la mesure de la valeur crête ou de la valeur moyenne d’une tension alternative. La 
deuxième solution fait appel à une mesure de la valeur efficace de la tension aux bornes de 
l’élément sensible avec une grande précision. Dans ce qui suit, nous détaillons ces systèmes 
de mesures en discutant les avantages et les limites qu’ils peuvent présenter dans un capteur 
GMI. 
II.2.1 Systèmes usuels utilisés dans les capteurs GMI 
II.2.1.1 Détecteur à diode 
Le détecteur à diode le plus simple est formé par une diode et un circuit RC (figure 2.12). La 
diode assure le redressement simple alternance du signal alternatif. Elle devient passante 
lorsque l’amplitude du signal à mesurer est supérieure au seuil de détection. Quand la diode 
est passante, le condensateur C se charge puis se décharge lentement dans la résistance 
lorsque la diode est bloquée. La constante de temps 𝜏 = 𝑅𝐶 définit le temps de décharge du 
circuit. Si elle est correctement choisie, la tension reste à peu près constante entre deux crêtes 
de la porteuse.  
 
Figure 2.12: Redresseur à diode 
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Dans notre cas, on utilise une diode Schottky qui a une capacité beaucoup plus faible que les 
diodes classiques, une faible tension de seuil (environ 0.25 V) et des temps de recouvrement 
très brefs. Le choix des valeurs de la résistance et du condensateur du filtre RC dépend des 
fréquences de la porteuse et du message à démoduler. Ce filtre permet donc d’éliminer les 
hautes fréquences relatives à l’excitation et de restituer l’information de basse fréquence 
relative à la variation de la tension due à l’application d’un champ magnétique. Une bonne 
démodulation par cette technique nécessite que la constante de temps soit très supérieure à la 
période de la porteuse et qu’elle soit inférieure à la période du message. 
Ce détecteur de crête est donc simple à mettre en œuvre, peu encombrant et peu couteux par 
rapport à d'autres démodulateurs. C’est le détecteur le plus utilisé dans les capteurs GMI. Ses 
limites résident dans le seuil de détection de la diode. Ce seuil limite les mesures des faibles 
tensions et dépend en plus de la température. Une alternative consiste à utiliser un montage 
redresseur sans seuil ou à polariser la diode. Ces solutions peuvent aussi être accompagnées 
de techniques de compensation de température. 
II.2.1.2 Détection sans seuil 
Le redressement sans seuil se fait avec un montage à base d’une diode et d’un amplificateur 
opérationnel. Dans ce montage, la diode est placée à la sortie de l’amplificateur. La sortie de 
la diode est ramenée en contre réaction négative sur l’amplificateur (figure 2.13) [120], [89]. 
 
Figure 2.13: Redresseur sans seuil ; montage utilisant un amplificateur 
Lorsque la tension d’entrée est négative, la diode est donc bloquée et la tension de sortie 
est nulle. Dans le cas où la tension d’entrée est positive, la sortie de l’amplificateur devient 
positive et la diode devient passante. Le montage se comporte dans ce cas en configuration 
« suiveur ». Pour résumer, ce détecteur permet d’avoir une tension de sortie VS nulle lorsque 
la tension d’entrée vE est négative. La sortie devient égale à l’entrée vE lorsque celle-ci est 
positive.  
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II.2.1.3 Diode polarisée par une tension continue 
Le but de la polarisation est de compenser le seuil de détection par une tension continue en 
entrée de la diode.  
 
Figure 2.14: Redresseur sans seuil ; polarisation par une tension continue 
La tension continue de polarisation de la diode Vd provient d’un diviseur de tension (figure 
2.14). Cette tension s’écrit selon l’équation (2.10) : 
𝑉𝑑 =
𝑅2
𝑅1 + 𝑅2
𝑉𝑐𝑐 
(2.10) 
Un réglage approprié des résistances du diviseur de tension permet de régler le point de 
fonctionnement de la diode permettant de s’affranchir de la tension de seuil tout en 
maintenant le fonctionnement en diode bloquée / passante.  
II.2.2 Détection avec compensation de température 
La solution du paragraphe précédent peut être améliorée en y intégrant une compensation qui 
réduit l’effet de la dépendance du seuil à la température. La détection se fait en utilisant deux 
diodes Schottky et un amplificateur différentiel. Une diode sert pour le redressement et l’autre 
sert de référence pour la compensation de la température. Un amplificateur différentiel permet 
de soustraire la variation due à la température du signal utile (figure 2.15). 
Il existe des détecteurs commerciaux de ce type tel que le circuit LTC5507 fabriqué par 
Linear Technology [121]. Ce circuit est à la base destiné à mesurer la puissance radio 
fréquence dans les téléphones mobiles. Nous souhaitons profiter de cette technologie en 
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l’intégrant dans les capteurs GMI. Le circuit est composé de deux diodes Schottky, un 
amplificateur différentiel et un amplificateur Buffer avec un gain. Le filtrage du signal 
redressé se fait avec une résistance interne R=250 Ω et un condensateur externe désigné C2 
(figure 2.15). 
 
Figure 2.15: Schéma fonctionnel d’un redresseur à compensation de température 
Ce circuit permet la mesure de la valeur crête d’un signal alternatif dont la fréquence peut 
prendre des valeurs entre 100 kHz et 1 GHz. La gamme des fréquences du signal d'entrée est 
déterminée par la valeur du condensateur C2 selon l’équation (2.11) :  
 
𝐶2 ≥ 
1
30𝑓
 
(2.11) 
 
Par exemple, pour 𝐶2 = 33 𝑛𝐹 la fréquence minimale détectée est de 1 MHz.  
Il est aussi possible d’utiliser ce montage pour la démodulation des signaux modulé en 
amplitude (AM) ou par déplacement d’amplitude (ASK) avec une bande passante de 
démodulation pouvant atteindre 1.5 MHz.  
 
L’entrée du circuit accepte une puissance entre -34dBm et 14 dBm. Ces valeurs correspondent 
respectivement à des tensions d’amplitudes 6 mV et 1.6 V mesurées sur une charge de 50 Ω. 
Une mesure de la variation de la tension de sortie VS en fonction de l’amplitude de la tension 
d’entrée vE pour une fréquence d’entrée de 1 MHz est illustrée sur la figure 2.16. Cette mesure 
montre que ce détecteur à diode permet la mesure des faibles tensions mais la linéarité n’est 
garantie qu’à partir d’une tension d’environ 200 à 300 mV jusqu’à une tension de 1.6 V.  
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Figure 2.16: Réponse du circuit en fonction de l'amplitude de la tension d'entrée pour une fréquence de 1 
MHz 
Dans un capteur GMI, cette méthode de détection peut être prometteuse car il s’agit d’un 
circuit de mesure à compensation de température avec une large bande passante qui couvre 
celle des applications GMI (de 100 kHz à 1 GHz). La possibilité de faire la démodulation des 
signaux modulés en amplitude (AM) est aussi avantageuse dans une application GMI car ceci 
permettra la mesures des champs magnétiques continus (DC) et alternatif (AC).  
II.2.3 Redressement synchrone à double alternance utilisant des circuits logiques 
Le principe d’un redresseur à double alternance est de laisser passer les alternances positives 
d’une tension alternative et de transformer les tensions négatives en tension positives. La 
fréquence de la tension redressée est le double de la fréquence de la tension d'entrée. La 
valeur moyenne du signal redressé est aussi le double de celle retrouvée avec un redressement 
simple alternance. 
Le redresseur à double alternance le plus utilisé et le moins coûteux est le pont Graetz. Il est 
constitué de quatre diodes et une résistance de charge. La tension de sortie dépend de la 
tension d'entrée et de la nature de la charge. Par ailleurs, la  chute de tension est importante 
dans le pont de Graetz. Elle est égale à deux fois la tension de seuil d’une diode, ce qui 
devient gênant pour des applications de mesure de faibles tensions.  
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Une solution de redressement double alternance d’une tension alternative consiste à utiliser le 
même principe du pont de Graetz en remplaçant les diodes par un circuit logique. Il s’agit 
donc d’utiliser un commutateur (Switch) à quatre portes logiques et une résistance 𝑅. La 
tension de sortie est la tension aux bornes de la résistance 𝑅. Les portes logiques sont 
commandées deux à deux par des signaux d’horloges (𝐶𝐿𝐾 et 𝐶𝐿𝐾) en opposition de phase et 
ayant la même cadence que le signal à redresser. La figure 2.17 montre le schéma de principe 
du redresseur que nous avons réalisé.  
 
 
Figure 8: Schéma fonctionnel d’un redresseur synchrone 
Lorsque la tension d'entrée est positive, les deux portes logiques Sw1 et Sw3 seront 
commandées par l’horloge 𝐶𝐿𝐾 dont le niveau haut est en phase avec la crête positive du 
signal d’entrée. Ces deux portes logiques seront passantes et la tension de sortie qu’on note ici 
𝑣𝑠1 est positive ayant la même forme d’onde que la partie positive de 𝑣𝐸  (𝑣𝑠1 = 𝑣𝐸) (figure 
2.18). Lorsque la tension d’entrée est négative les portes logiques Sw1 et Sw3 seront bloquées et 
Sw2 et Sw4 seront passantes. Dans ce cas, la tension de sortie qu’on note 𝑣𝑠2 est l’inverse de la 
tension d’entrée (𝑣𝑠2 = −𝑣𝐸). La tension de sortie finale est une suite de tension 𝑣𝑠1 et 𝑣𝑠2, 
elle représente la valeur absolue de la tension d’entrée. Une représentation simplifiée des 
étapes de redressement est illustrée sur la figure 2.18. 
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Figure 2.18:Principe de fonctionnement d’un redresseur synchrone 
Ce circuit nécessite donc deux horloges ayant la même fréquence que le signal d’entrée et qui 
sont en opposition de phase entre elles. Ces horloges peuvent être reconstruites à partir du 
signal à détecter en utilisant un comparateur rapide.  
Il existe des comparateur rapides avec des temps de montées de quelques nanosecondes. Dans 
notre application, nous avons utilisé le comparateur AD8561 fabriqué par Analog Devices. 
Son temps de montée est de 7 ns. Il permet de donner en sortie les deux horloges 𝐶𝐿𝐾 et 
𝐶𝐿𝐾. Nous avons aussi choisi un commutateur rapide. Le 74HC4066 dont le temps de montée 
est de 7 ns.  
Pour résumer, ce système de détection nécessite un commutateur qui fait appel à un 
comparateur. Le commutateur utilise des signaux de commande 𝐶𝐿𝐾 et 𝐶𝐿𝐾 qui ont une 
fréquence égale à la fréquence du signal à démoduler (signal d'entrée du commutateur). Dans 
une utilisation classique de ces commutateurs, la fréquence des signaux de commande est 
généralement nettement inférieure à la fréquence de son signal d'entrée. La fréquence 
maximale autorisée pour ces signaux de commande définit donc limite en fréquence pour 
l'utilisation de ce montage.  
Ce système de détection effectue un redressement double alternance de la tension à mesurer. 
Un filtrage de cette tension redressé est nécessaire. Pour avoir une tension continue en sortie 
du détecteur, on peut utiliser un filtre 𝑅𝐶. La tension continue obtenue dans ce cas est une 
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valeur moyenne du signal redressé. Pour un signal sinusoïdal, elle est donnée par l’équation 
2.12.  
𝑣𝑆 =
2
𝜋
𝑉𝐸 
2.12 
 
Où VE est la valeur crête de la tension d’entrée.  
Sur ce détecteur, on pourrait anticiper un problème de déphasage entre les deux horloges, 
notamment à des fréquences élevées. Si ce déphasage est important alors le redressement ne 
serait pas correctement réalisé.  
Comme nous l’avons mentionné plus haut dans ce paragraphe, la principale limite du montage 
est la fréquence maximale autorisée pour les signaux de commande 𝐶𝐿𝐾 et 𝐶𝐿𝐾 qui définit la 
limite en fréquence pour l’utilisation du montage dans un capteur GMI. Pour les interrupteurs 
utilisés, cette fréquence maximale était autour de 1 MHz. 
Dans le cadre de cette thèse, nous avons fait le choix de ne pas développer davantage ce 
détecteur pour le capteur GMI, mais d’explorer deux autres détecteurs basés sur des 
technologies innovantes, prometteuses et ayant potentiellement une bande passante plus large 
que celle du redresseur synchrone réalisé. 
II.2.4 Redressement par un amplificateur limiteur 
Dans ce paragraphe, nous présentons un concept original de démodulateur AM pour les 
capteurs GMI. Ce concept utilise un redresseur actif à base d’un amplificateur opérationnel. Il 
n’utilise pas de diodes ni de multiplieurs analogiques. Dans notre cas, nous utilisons 
l’amplificateur OPA699 fabriqué par Texas Instruments. C’est un circuit relativement récent 
destiné à réaliser des fonctions de traitement du signal non linéaire comme le redressement à 
très hautes fréquences. Ce circuit a un produit gain-bande passante de 1 000 MHz. Un des 
avantages de cet amplificateur est le redressement et l’amplification dans un même circuit. 
Cet amplificateur a aussi un Slew Rate (vitesse maximum de balayage) très élevé de l’ordre 
de 1 400 V/µs. Il est utilisé dans les applications de redressement simple ou double 
alternances grâce à la fonction de limiteurs de la tension de sortie. La figure 2.19 montre le 
schéma de principe de cet amplificateur en configuration de redresseur à simple alternance 
rapide et précis. 
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Figure 2.19: Circuit électronique du redresseur à simple alternance (C1 = 100 nF, R3 = 50 Ω, R1 = 150 Ω, 
R2 = 750 Ω) 
L’amplificateur possède deux entrées de limitation de tensions (VH et VB). Lorsque ces entrées 
sont laissées ouvertes, le circuit se comporte comme un amplificateur non inverseur classique 
présentant un gain donné par 1 +
𝑅2
𝑅1
 et ayant une plage dynamique de sortie définie par la 
tension d’alimentation ± Vcc.  
Pour un redresseur à simple alternance, la borne de limitation négative VB est reliée à la masse 
(figure 2.15). De cette manière, seule la moitié positive de la tension d'entrée est obtenue à la 
sortie de l’amplificateur. Ainsi, le circuit laisse passer les tensions positives et bloque les 
tensions négatives. L’avantage par rapport à l’utilisation des diodes est que les niveaux de 
redressement VH  et VB  sont contrôlés par des tensions continues. Le redressement peut donc 
se faire sans seuil. 
La figure 2.20 montre un exemple de signaux redressés de fréquences respectives 1 MHz et 50 
MHz, lorsque l'amplitude d'entrée est d'environ 500 mV. Les signaux redressés sont également 
amplifiés par le gain de l'amplificateur non inverseur (un gain d’environ 6 a été utilisé dans 
cet exemple). 
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(a) 
        
(b) 
 
Figure 2.20: Redressement à simple alternance et amplification de tensions sinusoïdales d’amplitude 
500 mV et de fréquences respectives 1 MHz (a) et 50 MHz (b). Le gain de l’amplificateur est fixé à 6.  
Cet amplificateur permet le redressement des signaux alternatifs de très hautes fréquences. Il 
permet également le redressement des signaux de très faibles amplitudes (de l’ordre de 
quelques 10 mV). Ce redressement est illustré sur la figure 2.21 où deux signaux d’entrée de 
fréquences 1 MHz et 50 MHz et d’amplitude 50 mV sont utilisés. Le redressement des signaux 
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de faible amplitude est un avantage majeur de ce redresseur par rapport aux redresseurs à 
diodes. 
(a) 
 
(b) 
 
Figure 2.21: Redressement à simple alternance et amplification de tensions sinusoïdales d’amplitude 50 
mV et de fréquences respectives 1 MHz (a) et 50 MHz (b). Le gain de l’amplificateur est fixé à 6. 
La valeur moyenne de la sortie redressée peut être facilement obtenue par un filtrage passe-
bas. Cette valeur moyenne est évidemment proportionnelle à l'amplitude de l’entrée et donc 
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au champ mesuré lorsque le redresseur est utilisé dans un détecteur GMI. Cependant, la 
sensibilité de démodulation, exprimée en Volt par unité de champ magnétique, peut être 
améliorée par la détection de la crête plutôt que la mesure de la valeur moyenne. Des 
approches originales pour la détection de cette crête ont été étudiées.  
Une première solution de mesure de l’amplitude de la tension redressée utilisant le détecteur 
développé est proposée sur la figure 2.22. 
 
Figure 2.22: Schéma de principe du détecteur de l’amplitude de la tension redressée (C1 = 100 nF, R3 = 50 
Ω, R1 = 150 Ω, R2 = 750 Ω, R= 50 Ω, C=100 nF) 
Pour cette mesure d’amplitude, la valeur moyenne du signal redressé, obtenue à la sortie de 
l’amplificateur redresseur, est mesurée par un filtre passe-bas RC. Elle est par la suite 
réinjectée dans l’entrée « limiteur» VB de l’amplificateur redresseur. 
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Figure 2.23: Principe de fonctionnement du redresseur comme détecteur de crête utilisant une contre-
réaction sur la borne VB de l’amplificateur. 
La figure 2.23 illustre ce mode de fonctionnement. Lorsque la borne VB est à la masse, la 
sortie du redresseur n’est autre que la version redressée du signal alternatif en entrée. Le filtre 
RC permet de retrouver la valeur moyenne de cette tension redressée. Lorsque cette tension 
moyenne est injectée à la borne VB, la sortie redressée va donc être limitée à un niveau bas qui 
n’est autre que cette moyenne filtrée par RC. Comme le schéma électronique est une boucle, 
ces itérations vont être recalculées au fur et à mesure. La sortie du redresseur sera 
progressivement limitée à des valeurs de plus en plus élevées, et sa valeur moyenne sera alors 
de plus en plus grande. La tension de sortie finale du redresseur se rapproche de la crête du 
signal à mesurer. La valeur moyenne finale de la sortie du redresseur Vs est obtenue à la sortie 
du filtre RC.  
Cette première solution de détection de la crête fonctionne bien. La valeur moyenne finale de 
la sortie du redresseur se rapproche de l'amplitude du signal redressé. Cependant, on 
enregistre quand même une différence résiduelle de 15 à 20 % entre la sortie et la vraie valeur 
de la crête. Comme le gain du redresseur est fixé à travers les résistances R1 et R2, la valeur 
moyenne maximale obtenue reste toujours inférieure à la valeur de la crête.  
Une approche originale pour la détection de cette crête a été étudiée et mise en œuvre [122]. 
La figure 2.24 représente le circuit électronique de cette nouvelle technique de mesure de 
l’amplitude.  
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Figure 2.24: Circuit électronique du détecteur de crête à base d’amplificateur (C1 = 100 nF, R3 = 1 kΩ, R1 
= 150 Ω, R2 = 750 Ω, R= 50 Ω, C=100 nF, R5= 200 Ω, R0 = 200 kΩ variable, Lc= 3x 120 µH, RG permet de 
fixer le gain final, U1 : OPA699, U2 : TL081). Les valeurs des composants sont optimisées pour une 
fréquence vE de 1 MHz. 
Dans ce nouveau circuit, la valeur moyenne de la sortie du redresseur est obtenue par un filtre 
passe-bas formé par la résistance R et le condensateur C. La tension à la sortie du filtre est 
amplifiée puis inversée par un amplificateur inverseur. Le gain de cet amplificateur est 
commandé par la résistance variable R0. Une tension de contre-réaction Vcr est obtenue à 
partir de la tension de sortie par l'intermédiaire d’un diviseur de tension formé par RG et R3. 
Cette tension est amenée par contre-réaction négative à l'entrée du redresseur de manière à 
former une boucle fermée. L’inductance Lc du circuit de contre-réaction est une inductance de 
choc qui empêche la composante alternative du signal d’entrée de reboucler sur la sortie 
continue du détecteur. Elle agit donc comme une haute impédance vis-à-vis de la haute 
fréquence d’entrée vE et comme un court-circuit pour les courants continus. En d'autres 
termes, la tension de contre-réaction continue Vcr,  doit atteindre la résistance R3 sans que la 
tension alternative vE  n’atteigne la sortie du détecteur par l'intermédiaire de la branche de RG.  
En boucle fermée, l’amplificateur redresseur joue le rôle d’un comparateur de l'amplitude VE 
de la tension d'entrée et la valeur absolue de la tension négative de contre-réaction Vcr. Cette 
boucle a donc tendance à minimiser ou au mieux annuler l'erreur ɛ entre VE et la valeur 
absolue de Vcr. Lorsque la boucle est verrouillée, cette erreur statique du comparateur sera 
réduite au minimum. Cela veut dire que la valeur absolue de Vcr est proche de l’amplitude VE 
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de l’entrée et la tension de sortie finale Vs est l’image de l’inverse de la valeur de l'amplitude 
VE de la tension d'entrée avec un  gain principalement défini par RG et R3. 
Une étude approfondie de ce concept peut être effectuée à l'aide du schéma fonctionnel de la 
boucle fermée donné par la figure 2.25, où T et G désignent respectivement les fonctions de 
transfert de la boucle ouverte et de la contre-réaction [122]. 
 
Figure 2.25: Schéma fonctionnel du détecteur d'amplitude en boucle fermée. 
Il s’agit d’une boucle fermée classique dans laquelle une image de la sortie est obtenue par Vcr 
et comparée à VE. L’erreur statique  de la boucle est la différence entre VE et la valeur 
absolue de Vcr. Cette erreur peut aussi être définie comme la somme de VE et Vcr étant donné 
que Vcr est négative. Dans ce cas, la tension de sortie s’écrit sous la forme suivante : 
   sEcrEs G.VV  T  VVT  T V  ...  (2.13) 
Cette équation peut aussi être réécrite sous la forme suivante: 
GT
T
V
V
E
s


1
 
(2.14) 
La fonction de transfert de la boucle ouverte T est principalement définie par le gain du 
redresseur, la réponse du filtre passe-bas et le gain de l'amplificateur inverseur. Sur la base du 
schéma de la figure 2.24, cette fonction de transfert est rigoureusement donnée par l'équation 
(2.15). 
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(2.15) 
Où   est la fréquence angulaire de la l’amplitude VE dans le cas où elle dépend du temps, 
c’est-à-dire lorsque la tension d’entrée vE est modulée en amplitude, 1j , )1(
1
2
R
R
 est 
le gain de l’amplificateur redresseur, 

1
est le facteur relatif à la valeur moyenne de la tension 
redressée et τ est la constante de temps du montage inverseur. 
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sont respectivement les fonctions de transferts du filtre passe bas et 
de l’amplificateur inverseur. 
Pour des signaux non modulés, VE ne dépend pas du temps et 𝜔= 0. Dans ce cas, la fonction 
de transfert de la boucle ouverte peut être simplifiée. Elle devient indépendante de la 
fréquence et égale environ à son gain statique, noté T0, selon l'équation (2.16): 
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(2.16) 
La fonction de transfert G de la contre-réaction s’exprime comme suit : 
Gs
cr
RR
R
V
V
G

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3
3
 
(2.17) 
Il est à noter que l’équation 2.17 néglige l’impédance de l’inductance de choc. En effet, pour 
des signaux non modulés (𝜔= 0), l’impédance de la bobine se réduit à la partie résistive qui 
est de quelques Ohms et qui reste négligeable dans la pratique par rapport à la valeur de RG et 
R3. 
L’équation 2.14 se réécrit donc comme suit : 
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Si 10 G.T , on peut réécrire l'équation (2.18) comme suit :  
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L’équation (2.19) montre que la tension de sortie Vs dépend linéairement de l'amplitude de la 
tension d'entrée vE avec une constante de proportionnalité ou un gain défini par :- 







3
1
R
RG . 
Ce gain en boucle fermée est uniquement défini par le circuit de contre-réaction. Il s'agit d'un 
gain déterminé et stable car le circuit de contre-réaction n’utilise que des composants passifs 
qui présentent de bonnes caractéristiques en termes de dérive en fonction de la température et 
de la tension d'alimentation.  
Ce nouveau détecteur de crête allie les avantages des détecteurs de crête actifs (sans seuil de 
détection de la diode) et la faible dérive des composants passifs. 
Le démodulateur développé permet donc une mesure exacte de l'amplitude de la tension 
d’entrée avec un gain facilement réglable. La sensibilité de la détection est largement 
améliorée.  
Ces aspects théoriques ont été vérifiés expérimentalement. La fonction de transfert, T0, de la 
boucle ouverte est ajustée à environ -950. La résistance R3 a été fixée à 1 kΩ. La figure 2.26 
montre la tension d’entrée sinusoïdales et la tension de sortie Vs obtenue avec le 
démodulateur conçu pour deux valeurs de la résistance RG (10 kΩ et 5,6 kΩ). La sortie du 
redresseur est également représentée. La tension de sortie est négative à la base mais elle a été 
inversée à l’oscilloscope et pour toutes les mesures présentées avec ce détecteur dans la suite 
de la thèse pour une meilleure clarté d’explication et de visualisation. Le signal d'entrée a une 
fréquence de 1 MHz et une amplitude de 250mV. 
(a) 
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(b) 
 
Figure 2.26: Sortie finale du redresseur en fonction de la valeur de la résistance de contre-réaction 
(RG=10 kΩ (a) RG = 5.5 kΩ (b)).  La tension d’entrée est d’amplitude 250 mV et de fréquence 1 MHz. 
Les sorties mesurées du démodulateur sont d’environ 2,6 V et 1,6 V pour RG égale 
respectivement à 10 kΩ et 5,6 kΩ. Les gains en boucle fermée sont respectivement de 10,4 et 
6,4. Ces valeurs sont proches des prédictions théoriques (11 et 6,6) données par l'équation 
(2.17).  
Le démodulateur a également été testé pour la détection de la crête des signaux à impulsions 
rapides. L’excitation avec un train d’impulsions est une technique fréquemment utilisé dans 
les capteurs GMI. Ce mode d'excitation présente de nombreux avantages comme nous l’avons 
mentionné au paragraphe II.1.1.1.  
61 
 
 
Figure 2.27: Détection des pics d’un signal à impulsions. Le temps de répétition des impulsions est de 1µs, 
la durée de l'impulsion est inférieure à 20 ns et l'amplitude est d'environ 225 mV. RG= 10 kΩ.  
Un train d'impulsions a été appliqué à l'entrée du démodulateur où RG = 10 kΩ  (figure 2.27). 
La durée d'impulsion est inférieure à 20 ns et l'amplitude est d'environ 225 mV. La périodicité 
de répétition des impulsions est de 1 µs. La figure 2.28 montre que la tension à la sortie du 
démodulateur est d'environ 2,3 V. On obtient à peu près un gain de démodulation d'environ 
10.4, ce qui est proche de la prédiction théorique  de l'équation (2.19). 
Ce détecteur d’amplitude assure donc le redressement d’un signal alternatif avec un seuil de 
redressement contrôlable ce qui constitue un atout majeur par rapport à l’utilisation d’une 
diode à seuil. Cette propriété permet la mesure des amplitudes très faibles de l’ordre de 
quelques 10 mV. Un conditionnement électronique adapté permet au circuit de détection de 
mesurer la valeur moyenne ou la valeur crête d’un signal alternatif.  
Par ailleurs, le détecteur réalisé a été aussi testé pour la démodulation de signaux modulés en 
amplitude. Un exemple des résultats est illustré sur la figure 2.28. Dans cet exemple, la 
fréquence de la porteuse est de 1 MHz et celle de modulation est de 400 Hz. 
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Figure 2.28: Démodulation des signaux AM. La fréquence de la porteuse et du signal de modulation sont 
respectivement de 1 MHz et 400 Hz. 
Il est donc possible d’utiliser ce montage pour des applications de démodulation. En boucle 
ouverte, la bande passante de démodulation (à – 3 dB) est limitée par  le filtre RC utilisé et par 
le produit gain-bande passante de l’amplificateur inverseur. Pour les valeurs des composants 
données dans la figure 2.24, cette bande passante a été calculée et mesurée à environ 5 kHz. 
Pour un détecteur en boucle fermée, il est attendu que cette bande passante soit augmentée. 
Cependant une étude approfondie de la compréhension du phénomène doit être menée. Cette 
étude permettra d’établir la relation mathématique exacte entre la bande passante de 
démodulation en boucle ouverte et en boucle fermée et sa dépendance au gain du détecteur. 
Cette étude, fait l'objet de nos travaux actuels. Elle doit tenir compte de la dépendance de la 
fonction de transfert T à la fréquence (équation 2.15) ainsi que l'expression exacte de la 
fonction de transfert de la boucle fermée (équation 2.14). 
II.2.5 Convertisseur RMS-DC 
Dans ce paragraphe, nous présentons une nouvelle méthode de détection susceptible d’être 
utilisée dans un capteur GMI. Il s’agit d’un convertisseur RMS-DC. La mesure RMS (Root 
Mean Square) est une valeur quadratique moyenne d'un signal alternatif. Cette technique de 
mesure donne des informations très précises sur l’amplitude quelle que soit la forme d'onde 
du signal mesuré. Des recherches récentes sur les convertisseurs RMS-DC ont amélioré leurs 
caractéristiques en termes de bande passante, plage dynamique, complexité et erreurs 
dynamiques et statiques [123]. Les dernières générations de ces convertisseurs sont meilleures 
en termes de précision, de linéarité et de comportement en fonction de la température. Ces 
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convertisseurs sont principalement conçus pour les équipements de mesure électrique. On les 
retrouve dans les voltmètres permettant de fournir la vraie valeur efficace du signal, quel que 
soit sa forme d’onde. 
Le convertisseur RMS-DC utilisé est un composant fabriqué par Linear Technology [123]. Il 
est reconnu pour sa bonne linéarité, sa précision de mesure assez élevée et sa bonne stabilité 
en température. Ce circuit permet la mesure de très basses tensions contrairement aux 
détecteurs à diode. La figure 2.29 montre le montage du circuit RMS-DC réalisé. 
 
Figure 2.29: Montage du circuit du détecteur RMS-DC 
Pour son bon fonctionnement, le composant nécessite un conditionnement électronique. 
L’utilisation d’un condensateur de découplage sur l’entrée est nécessaire si on veut éliminer la 
composante continue présente dans le signal à mesurer. La sortie sera donc l’image de la 
valeur efficace de la tension alternative d’entrée et ne tiendra pas compte de la présence de la 
composante continue. 
Le principe du convertisseur est de calculer la valeur quadratique moyenne du signal d’entrée. 
Si on note le signal d’entrée 𝑣𝐸 , le convertisseur RMS-DC fournit une tension de sortie VS 
donnée par l’équation suivante : 
 𝑉𝑠 = √𝑣𝐸2̅̅ ̅̅ ̅ 
(2.20) 
Où 𝑣𝐸2̅̅ ̅̅ ̅ désigne la valeur moyenne du carré de la tension 𝑣𝐸 . L’équation (2.20) peut aussi 
s’écrire sous la forme suivante : 
𝑉𝑆
2 = 𝑣𝐸  ̅̅ ̅̅
2   (2.21) 
Etant donné que VS est une tension continue, on peut réécrire l’équation (2.19) sous la forme 
suivante : 
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𝑉𝑆 = [
𝑣𝐸  2
𝑉𝑆
]
̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅
 
(2.22) 
Pour réaliser ce calcul (équation 2.22), le convertisseur RMS-DC que nous utilisons fait appel 
à un modulateur Sigma-Delta (∑-∆) qui assure une division de la tension d’entrée par la 
tension de sortie (𝑣𝐸  / VS) (figure 2.30) [123]. Ce modulateur est suivi d’un multiplieur 
(interrupteur) qui assure une multiplication de la sortie du modulateur avec la tension d’entrée 
(𝑣𝐸
2
/VS). Le multiplieur est suivi d’un filtre passe-bas qui effectue la moyenne de la fonction 
RMS. Pour le circuit utilisé, la fréquence de coupure de ce filtre passe-bas est réglable par un 
condensateur extérieur (CAVE). 
 
Figure 2.30 : principe de mesure de  la valeur quadratique moyenne 
Pour des tensions d’entrée modulées en amplitude, la bande passante de démodulation dépend 
bien évidemment de la fréquence de coupure de ce filtre de sortie et donc de la valeur du 
condensateur (CAVE). Ce condensateur a une influence importante sur la précision des mesures 
à basses fréquences. Pour avoir une faible erreur de mesure, un condensateur de sortie de 
quelques µF est nécessaire. D’après le constructeur, le choix d’un condensateur de 10 µF 
donne une erreur de mesure inférieure à 0.1 % pour une fréquence de 10 Hz. 
Les convertisseurs RMS-DC « traditionnels » utilisent généralement des circuits qui assurent 
un calcul du type log/antilog [123]. Ces convertisseurs ont une faible linéarité, une largeur de 
bande qui varie en fonction de l'amplitude du signal et une dérive du gain en fonction de la 
température [123].  
La nouvelle génération des convertisseurs RMS-DC utilisant les modulateur ∑-∆ permet de 
s’affranchir des problèmes rencontrés avec les anciennes versions [123]. 
Pour le composant que nous avons utilisé, l’erreur de mesure a été évaluée par le constructeur. 
Elle est presque nulle pour des amplitudes allant de 100 mV à 300 mV. La précision des 
mesures diminue en fonction de la fréquence surtout pour des amplitudes qui dépassent 300 
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mV. Ces mêmes comportements ont été retrouvés dans nos expériences de mesure pour 
lesquelles nous avons fixé la fréquence à 100 kHz et nous avons fait varier l’amplitude de la 
tension d’entrée entre 10 mV et 0.5 V.  Une comparaison de la valeur efficace calculée à partir 
de la tension d’entrée et celle mesurée par la carte RMS-DC a été effectuée (figure 2.31). 
 
Figure 2.31: Précision de la tension mesurée par le détecteur RMS-DC 
Les mesures confirment la grande précision du montage réalisé. L’écart maximum enregistré 
dans notre cas est de 2 mV (0.5 % en pleine échelle). Cette erreur de mesure n’est pas 
seulement relative aux performances de la carte réalisée mais elle est aussi due en grande 
partie aux erreurs introduites par les appareils de mesure et les conditions de test. Le dispositif 
est donc très bien adapté pour la mesure des faibles tensions là où les détecteurs à diode ne 
peuvent pas être utilisés. 
Les convertisseurs RMS-DC sont principalement conçus pour la mesure de signaux non 
modulés. Ils fonctionnent donc très bien pour la mesure d’un champ magnétique continu. Ils 
peuvent aussi être utilisés pour la démodulation des signaux de très faible fréquence de 
modulation. 
Cette démodulation dépend du principe de fonctionnement du convertisseur et du 
condensateur de sortie. Par exemple, avec un condensateur en sortie de 10 µF il est possible 
de démoduler des signaux ayant une enveloppe fréquence 2.5 Hz. Plus on diminue la valeur 
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du condensateur, plus la bande passante de démodulation est grande. On peut donc démoduler 
du 50 Hz avec un condensateur de 100 nF. Néanmoins, la précision des mesures diminue avec 
la valeur de ce condensateur. 
 
L'impédance d'entrée du convertisseur RMS-DC est très élevée, de l’ordre de 1,2 
MΩ, permettant ainsi une adaptation d’impédance de l’élément sensible GMI avec le circuit 
de détection. L’impédance de sortie du convertisseur est aussi élevée, de l’ordre de 12 kΩ. 
Ce montage permet la mesure des faibles tensions alternatives de l’ordre de 10 mV avec une 
grande précision contrairement au détecteur à diode. Ainsi, ce détecteur peut être utilisé là où 
les détecteurs à diode sont moins performants. Il est plus dédié à la mesure des signaux 
continus mais il peut être aussi utilisé pour la mesure des signaux alternatifs de très faibles 
fréquences.  
La bande passante à -3 dB du circuit  réalisé est de 15 MHz indépendamment de l'amplitude 
d'entrée. Elle a été mesurée (figure 2.32) pour une entrée sinusoïdale de 250 mV d’amplitude. 
En réalité, le circuit a été conçu par le fabricant pour assurer la mesure de haute précision de 
la valeur efficace d’un signal d’entrée de fréquence maximale d’environ 100 kHz. Cependant, 
une utilisation du circuit à des fréquences plus élevées est possible. En effet, le principe du 
calcul de la valeur RMS utilisé par le circuit est intrinsèquement large bande. Il fonctionne 
avec des signaux de fréquences supérieures à 100 kHz, mais au détriment de la précision de 
mesure qui sera légèrement dégradée par un bruit supplémentaire de basse fréquence du au 
repliement de spectre [123]. La réjection de ce bruit peut être améliorée à travers un 
dimensionnement adéquat du filtrage passe-bas en sortie qui peut se faire en augmentant la 
valeur de la capacité CAVE ou en utilisant des filtres supplémentaires d’ordres supérieurs. Dans 
ce cas, la réduction du bruit se fait au détriment du temps de réponse du circuit et de sa bande 
passante de démodulation [123]. 
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Figure 2.32: Bande passante mesurée du détecteur RMS-DC 
Les convertisseurs RMS-DC pourraient être d'un grand apport pour les capteurs GMI compte 
tenu de leur grande précision de mesure, leur large bande et leur gamme dynamique.  
Conclusion 
Au cours de ce chapitre, nous nous sommes intéressés à l’électronique de conditionnement 
des capteurs GMI. Dans la première partie, nous avons réalisés quelques oscillateurs issus de 
l’état de l’art des capteurs GMI et nous avons fini par proposer une solution de générateur de 
courant HF prometteur. Il s’agit d’une association d’un DDS avec une source de Howland. 
Cette association permet d’avoir un courant HF stable, précis et facilement programmable. 
Dans la deuxième partie du chapitre, nous avons décrit quelques systèmes de détection que 
nous avons réalisés. Nous avons aussi proposé des solutions innovantes de détecteur 
d’amplitude utilisant un amplificateur limiteur ainsi qu’un détecteur précis basé sur la mesure 
RMS. Ces détecteurs sont susceptibles d’être utilisés dans les capteurs GMI. Selon 
l’application visée, il est possible de favoriser un système de détection par rapport à un autre.  
Dans le chapitre suivant, nous allons étudier une structure d’un premier prototype de capteur 
de courant GMI utilisant ces nouvelles solutions de conditionnement électronique en précisant 
ses performances. 
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Chapitre III : Prototype d’un capteur de courant GMI 
Ce chapitre est consacré au développement du capteur conçu. Le choix des éléments 
constituants ce capteur sera discuté au fur et à mesure. Les performances du capteur seront 
aussi présentées. 
III.1 Caractérisation de l’élément sensible  
Nous disposons d’un fil ferromagnétique commercial (Co-Fe-Si-B) fabriqué par Unitika Ltd. 
C’est un matériau magnétique à haute perméabilité avec une magnétostriction presque nulle. 
La perméabilité dépend de la fréquence et du diamètre du fil. Par exemple, un fil de 30 µm a 
une perméabilité de 10 000 jusqu’à une fréquence de 100 kHz puis cette valeur diminue 
progressivement  jusqu’à 1 000 pour une fréquence de 10 MHz. Par contre un fil de 100 µm a 
une perméabilité d’environ 8 000 jusqu’à une fréquence de 10 kHz puis cette perméabilité 
atteint 200 à 10 MHz. 
Un des avantages majeur des capteurs GMI est la faible dimension des éléments sensibles. 
Ces dimensions sont importantes pour définir la sensibilité et la plage dynamique des 
capteurs. Cependant, le choix de la taille, notamment la longueur, du fil GMI de détection 
dépend aussi de l’application visée. Dans notre cas, cette longueur sera imposée, jusqu’à une 
certaine limite, par le diamètre du conducteur véhiculant le courant à mesurer. 
Il est à noter que la particularité de ces travaux consiste donc à disposer l’élément de détection 
en anneau autour du conducteur. Zhao Zhan et al. ont déjà adopté cette configuration en 
utilisant un ruban amorphe pour la réalisation d’un capteur de courant [89]. Dans notre cas, 
nous utilisons un micro-fil amorphe. Des précautions ont été prises pour éviter les fortes 
contraintes mécaniques susceptibles de le casser. Une attention importante a aussi été portée 
au moment de la soudure du fil pour éviter de changer ses propriétés sous l’effet thermique. 
Néanmoins, cette configuration en anneau crée de fortes contraintes sur le fil amorphe qui 
sont susceptibles de modifier les caractéristiques GMI. Cette modification peut notamment se 
traduire par une dégradation de la sensibilité et de la linéarité du capteur. Des techniques de 
recuit permettant d’améliorer les performances du fil dans ces conditions d’utilisation [124].  
Malgré l’importance de ces aspects pour une telle géométrie de capteur, les travaux de cette 
thèse se sont concentrés en grande partie sur l’électronique de conditionnement du capteur 
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utilisant les propriétés du fil amorphe obtenue dans cette configuration. Une compréhension et 
une étude des effets des contraintes exercés sur le fil dans de telles conditions d’utilisation 
font partie des objectifs d’un autre projet (thèse de doctorat) qui démarre au sein de l’équipe.  
Dans l’ensemble des travaux effectués dans le cadre de cette thèse, l’élément sensible a une 
configuration en anneau ouvert (figure 3.1 (a)). Il est enroulé sur un noyau toroïdal de 
diamètre 2 cm. L’ouverture entre les deux extrémités de l’élément sensible est de 6 mm. Cette 
ouverture a été prévue pour des commodités pratiques de fixation et de soudure du fil. La 
longueur du fil est donc de 5.7 cm et son diamètre est de 100 µm. Le conducteur cylindrique 
parcouru par la grandeur à mesurer est centré dans l’axe de l’anneau.  
Pour la caractérisation du fil GMI, un champ magnétique est appliqué. Il provient d’une 
bobine enroulée autour de l’élément sensible et parcourue par un courant continu (figure 3.1 
(b)). Il est possible de faire varier ce champ de -300 A/m à + 300 A/m. 
Figure 3.1(a) : Configuration du fil de détection et du 
courant à mesure. La bobine servant à produire le 
champ n’est pas représentée. 
Figure 3.1(b) : Photo du capteur 
La variation du module de l’impédance est relevée par un analyseur d’impédance (Agilent 
4294A) qui permet le réglage de l’amplitude, de la fréquence et de l’offset du courant 
d’excitation. Cette mesure est représentée sur la figure 3.2 où le fil GMI est parcouru par un 
courant alternatif de 5 mA d’amplitude et de 1 MHz de fréquence.  
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Figure 3.2:Variation du module de l’impédance en fonction du champ magnétique (f= 1 MHz, I= 5 mA, l= 6.5 cm) 
Sur cette courbe de variation du module de l’impédance, on distingue les deux comportements 
typiques en fonction du champ magnétique appliqué. Pour les faibles valeurs du champ 
magnétique la courbe Z(H) est ascendante. Dans cet intervalle la sensibilité S (définie, à un 
point de polarisation Hp, par S = [∂Z(H,𝜔)/∂H]H=Hp) est très élevée. Quand le champ 
magnétique appliqué est plus important, la courbe atteint un maxima puis devient décroissante 
avec une sensibilité moins importante.  
Des résultats exploitant un fil de 30 µm de diamètre peuvent être retrouvé dans la référence 
[125]. Cet article présente le développement et les performances d’un capteur GMI de mesure 
de courant AC/DC en boucle ouverte et en boucle fermée. 
III.2 Dépendance des caractéristiques GMI au courant d’excitation 
III.2.1 Effet de l’amplitude du courant d’excitation 
De nombreuses études se sont intéressées au comportement de la GMI en fonction de 
l’amplitude du courant d’excitation [57], [126]. Dans notre cas, nous cherchons à caractériser 
le fil GMI dont on dispose et vérifier expérimentalement le courant optimal donnant la 
meilleure sensibilité. Notre expérience consiste donc à mesurer la variation de l’impédance en 
fonction du champ magnétique pour différentes amplitudes du courant d’excitation. Ces 
mesures sont faites sur un analyseur d’impédance pour un courant d’excitation de fréquence 1 
MHz. Le champ magnétique appliqué provient d’une bobine enroulée autour du fil GMI et 
parcouru par un courant continu. Les résultats sont exposés sur la figure 3.3. 
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Figure 3.3 : Variation de l’impédance en fonction de l’amplitude du courant d’excitation pour une fréquence de 1 
MHz 
Pour les valeurs de courants étudiées, la sensibilité en champ diminue en fonction de 
l’amplitude du courant d’excitation. Les mêmes comportements ont aussi été observés par Pal 
et al. en étudiant la GMI dans des fils à base de Fer-Cobalt [53]. Ils ont aussi remarqué que la 
variation maximale de l’impédance ΔZ=Zmax-Zmin augmente en fonction de l’amplitude du 
courant jusqu’à atteindre une valeur limite.  
Ce que nous avons remarqué sur le fil dont on dispose est que le comportement GMI ne varie 
pas beaucoup pour les faibles valeurs du courant d’excitation, jusqu’à 10 mA. On note aussi 
que la sensibilité ainsi que la variation de l’impédance sont plus importants pour ces faibles 
valeurs de courant. Dans une application de capteur, il serait donc préférable d’exciter avec un 
courant de faible amplitude ce qui a en plus l’avantage de minimiser l’échauffement de 
l’élément sensible. Ce choix sera aussi raisonnable pour l’électronique de conditionnement du 
capteur ainsi que sa consommation.   
III.2.2 Dépendance à la fréquence du courant d’excitation 
Dans notre étude, nous avons observé la dépendance de la réponse GMI à la fréquence du 
courant d’excitation en fonction du champ magnétique appliqué. Ces mesures ont été faites 
sur un analyseur d’impédance pour un courant d’excitation d’amplitude 5 mA. Les résultats 
sont exposés sur la figure 3.4 où les courbes en (a) présentent un ensemble de mesures 
réalisées pour des fréquences qui varient entre 100 kHz et 50 MHz avec un pas de 500 kHz et 
les courbes en (b) résument quelques fréquences. 
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Figure 3.4 : Variation de l’impédance en fonction de la fréquence du courant d’excitation pour une amplitude de 5 mA 
Ces courbes montrent que lorsque la fréquence augmente, le comportement à double pic 
devient plus prononcé et les sommets des pics sont translatés vers des valeurs de champs plus 
élevées.  
Cette étude expérimentale est donc en accord avec l’état de l’art qui stipule que quand la 
fréquence augmente, les pics de la courbe GMI tendent à être translatés vers des valeurs de 
champ plus élevés. La variation de l’impédance ainsi que la sensibilité en champ ont tendance 
à augmenter jusqu’à une valeur limite (ici obtenue pour une fréquence de 20 MHz) puis 
diminuent progressivement. Pour les mesures de la figure 3.4, on remarque qu’une fréquence 
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d’excitation de 20 MHz donne une meilleure sensibilité intrinsèque du capteur. Néanmoins, 
dans la suite de la thèse, nous avons choisi une fréquence de 1 MHz afin de permettre une 
comparaison des différents systèmes électroniques réalisés (oscillateurs et détecteurs) dans 
leurs conditions de fonctionnement optimales.  
III.3 Choix du point de fonctionnement : polarisation en champ 
Le choix du point de fonctionnement conditionne la sensibilité et la plage dynamique du 
capteur conçus. Pour les fils de 100 µm, le choix du point de fonctionnement se fait dans la 
zone ascendante de la courbe Z(H) autour de 70 A/m (figure 3.5). Ce point de fonctionnement 
est optimisé en termes de sensibilité et de plage dynamique.   
 
Figure 3.5: Point de fonctionnement du capteur conçus. Courbe mesurée sur un analyseur d’impédance avec un 
courant d’excitation 5 mA / 1 MHz 
Cette polarisation est créée dans notre cas par un champ magnétique engendré par un courant 
continu circulant dans la bobine enroulée autour du noyau toroïdal sur lequel repose le fil de 
détection (figure 3.1(b)). 
III.4 Utilisation d’une contre réaction en champ  
La contre-réaction est une technique largement utilisée en électronique, en automatique et 
dans la réalisation de magnétomètres. Cet asservissement réduit le gain du système. Ce 
concept a été exploité par Mohri et al. dans les applications de capteurs à magnéto impédance 
(MI) dans le but d'améliorer la linéarité dans une large plage dynamique ainsi que de réduire 
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l'hystérésis, l’instabilité de la boucle ouverte et la dépendance de l'élément GMI à la 
température [88].  
Dans un capteur magnétique la contre réaction consiste à convertir la tension de sortie du 
capteur en un champ magnétique de correction appliqué autour de l’élément sensible. Cette 
contre-réaction peut se faire à travers une résistance de contre réaction Rcr qui convertie la 
tension de sortie du capteur en un courant électrique. Puis, une bobine de contre-réaction 
enroulée autour de l’élément sensible permet de convertir à son tour le courant électrique en 
un champ magnétique. Ce champ de correction permet de ramener le système de mesure 
autour du point de fonctionnement. 
La figure 3.6 montre le schéma fonctionnel du capteur en boucle fermée où la fonction de 
transfert de la boucle ouverte est noté A et celle de la contre-réaction est notée B.  Le champ 
magnétique mesuré et celui de la contre-réaction sont notés respectivement Hm et Hcr. 
 
Figure 3.6 : Schéma fonctionnel du système en boucle fermée 
En se référant à ce schéma fonctionnel, on peut écrire la tension de sortie du capteur comme 
suit :  
VS = A (Hm − Hcr) = A(Hm − B. VS) (3.1) 
La fonction de transfert du système en boucle fermée, qui traduit aussi sa sensibilité, s’écrit 
donc sous la forme : 
VS
Hm
=
A
1 + A. B
 
(3.2) 
Si  le produit A.B >> 1, alors   
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VS
Hm
=
1
B
 
(3.3) 
Dans ce cas, on note que la réponse du capteur est linéaire en fonction du champ magnétique 
mesuré Hm. La constante de proportionnalité ne dépend que des paramètres de la contre-
réaction. 
(A/m/V)         
d.R.
N
B
rc
  
(3.4) 
Où N est le nombre de spires de la bobine de contre-réaction, d est le rayon du noyau toroïdal 
sur lequel repose cette bobine de contre-réaction (figure 3.7) et Rcr est la résistance de contre-
réaction. 
 
Figure 3.7: Photo de l’élément de détection sur son support toroïdal avec la bobine de contre-réaction et la bobine de 
polarisation.  
Pour la mesure du champ alternatif, la bande passante du capteur devrait être améliorée en 
utilisant le concept de contre-réaction. On note respectivement FBO et FBF les bandes 
passantes de démodulation en boucle ouverte et en boucle fermée. L’équation 3.5 montre que 
la bande passante en boucle fermée dépend des fonctions de transfert de la boucle ouverte et 
de la contre réaction ainsi que de la bande passante en boucle ouverte [88]. 
𝐹𝐵𝐹 = (1 + 𝐴. 𝐵)𝐹𝐵𝑂 (3.5) 
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III.5 Choix de l’électronique d’excitation : la source ce courant 
Dans cette thèse, nous avons proposé une nouvelle technologie de source de courant  HF pour 
la GMI. Il s’agit d’utiliser les DDS qui permettent de synthétiser numériquement une forme 
d’onde avec une grande précision. L’avantage de cet oscillateur est que le réglage des 
paramètres de la forme d’onde (amplitude, fréquence et phase) se fait numériquement et sans 
aucune modification dans le circuit. Ce DDS est aussi autonome et portable, ce qui permet son 
intégration facile dans une application de capteur. 
A ce DDS, nous avons associé une source de courant Howland qui permet la conversion 
tension-courant. Cette source de courant assure aussi l’amplification en courant. Dans ce qui 
suit, on cherche à comparer les performances de la source de courant développée par rapport à 
l’utilisation d’une résistance d’injection.  
La figure 3.8 montre le schéma électronique d’une source de courant utilisant une résistance 
d’injection comme convertisseur tension-courant pour l’excitation d’un fil GMI.  
 
Figure 3.8 : Conversion tension-courant utilisant une résistance d’injection Ri. 
A partir de ce schéma électronique, nous allons quantifier l’erreur en courant produite pour 
différentes résistances d’injections Ri. Pour cela, on note Zminet Zmax les impédances 
minimale et maximale du fil GMI. |𝐼𝑎𝑐1|et |𝐼𝑎𝑐2| les courants respectifs dans le fil GMI 
lorsque l’impédance vaut respectivement Zmin et Zmax. L’erreur en courant en fonction de la 
variation de l’impédance est exprimée comme suit : 
𝜀 (%) = 100 × |
|𝐼𝑎𝑐1| − |𝐼𝑎𝑐2|
|𝐼𝑎𝑐1|
| 
(3.6) 
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Un développement de l’équation 3.6 nous permet de réécrire l’erreur en courant comme suit : 
𝜀 (%) = 100 × |1 − |
𝑅𝑖 + 𝑍𝑚𝑖𝑛
𝑅𝑖 + 𝑍𝑚𝑎𝑥
|| 
(3.7) 
Le tableau 3.1 résume les erreurs calculées pour différentes valeurs de Ri lorsque l’impédance 
dans le fil varie entre 18 Ω et 42 Ω. 
Tableau 3.1 : Erreur en courant en fonction de la résistance d’injection 
𝑅𝑖  (Ω) 120 240 360 
𝜀  % 15 % 9 % 6 % 
 
Ce tableau montre qu’il est bien évidemment nécessaire d'augmenter la valeur de la résistance 
Ri pour maintenir un courant constant dans le fil GMI et éviter par conséquent une non-
linéarité supplémentaire dans la réponse du capteur. Cependant, dans ce cas, une grande partie 
de la puissance de sortie de l'oscillateur sera dissipée dans la résistance. Ainsi pour avoir des 
valeurs de courants assez grandes, il faut des tensions d’oscillations encore plus élevées.  
Une comparaison de la conversion tension-courant utilisant une résistance d'injection et 
utilisant une source de Howland a été réalisée. La résistance choisie pour la comparaison est 
Ri =390 Ω. Cette valeur est optimisée pour qu’elle soit très grande devant l’impédance de 
l’élément sensible. Elle permet aussi d’avoir une moindre erreur en courant. L'élément 
sensible est parcouru par une courant de 5 mA / 1 MHz et il est polarisé par un champ 
magnétique de 70 A/m. Le champ mesuré est créé par un courant continu situé dans l’axe du 
noyau toroïdal sur lequel repose le fil de détection. La tension aux bornes du fil de détection 
est mesurée avec un détecteur à diode polarisée suivi d’un amplificateur d’instrumentation où 
le gain de l’amplificateur est fixé à 50. La sortie du capteur a été ajustée à zéro Volt au point 
de polarisation. Les résultats sont illustrés sur la figure 3.9. 
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Figure 3.9 : Sortie du capteur en fonction du champ magnétique à mesurer pour deux types de convertisseurs tension-
courant (Source de Howland et résistance d’injection Ri = 390 Ω). 
Au point de polarisation, lorsque l'impédance du fil de détection augmente en fonction du 
champ magnétique mesuré, le courant obtenu avec la résistance d'injection Ri diminue, tandis 
que le courant obtenu avec la source de Howland reste constant. Il en résulte que pour la 
même impédance, la tension aux bornes du fil GMI sera plus faible lors de l'utilisation de la 
résistance d'injection. Le même raisonnement nous confirme que lorsque l'impédance 
diminue, le courant obtenu avec la résistance Ri augmente donnant une tension plus grande 
que celle obtenue avec la source de Howland. Cette erreur mesurée entre les deux courbes est 
d'environ 5 %, pour un champ magnétique de 50 A/m. Il est évident que cette erreur augmente 
en diminuant la valeur de la résistance d’injection.  
Ces mesures nous confirment la meilleure stabilité de la source de courant dans un capteur 
GMI. Cette conversion a en plus l’avantage de fournir des courants réglables. Ces courants 
sont indépendants de la charge et varient très peu en fonction de la fréquence d’excitation.  
Le DDS suivie de la source de Howland constituent une véritable source de courant HF 
autonome, stable, précise et dont les paramètres sont réglables facilement.  
III.6 Choix de l’électronique de détection et performances du capteur 
Dans le chapitre précédent, nous avons proposé plusieurs détecteurs susceptibles d’être utilisé 
dans les capteurs GMI. Dans ce paragraphe, nous faisons le choix de deux solutions de 
détection : l’amplificateur limiteur et le détecteur RMS-DC. Ce choix est seulement justifié 
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par l’originalité des approches de détection. Nous allons donc les utiliser dans un prototype de 
capteur de courant. 
Le circuit de détection est donc basé sur l’un des deux détecteurs. La tension de sortie du 
détecteur est ensuite dirigée vers un amplificateur d’instrumentation qui permet d’augmenter 
le gain de la détection et qui assure le réglage de la sortie du capteur à zéro Volt pour un 
courant nul (figure 3.10). Dans notre cas, on a choisi l’amplificateur AD620 fabriqué par 
Analog Devices pour sa faible consommation en énergie, son faible coût et sa grande 
précision. Le réglage du gain de cet amplificateur se fait à travers une résistance externe 
qu’on note RA. Il s’exprime comme suit : 
𝐺 = 1 +
49.4 𝑘Ω
𝑅𝐴
 
(3.8) 
Un champ magnétique de polarisation  de 70 A/m est appliqué et une contre-réaction est aussi 
envisagée sur le capteur. La tension de sortie finale n’est autre que la sortie de l’amplificateur.  
 
Figure 3.10: Structure générale du capteur conçu 
III.6.1 Capteur de courant GMI utilisant le détecteur RMS-DC 
Le capteur de courant GMI en boucle ouverte, utilisant le RMS-DC comme détecteur est 
représenté sur la figure 3.11. 
81 
 
 
Figure 3.11: Capteur GMI en boucle ouverte utilisant le RMS-DC comme détecteur de tension.  
Le fil GMI est parcouru par un courant alternatif de 5 mA / 1 MHz provenant de la source de 
courant HF. La mesure de la variation de la tension de sortie du capteur en fonction du 
courant à mesurer est illustrée sur la figure 3.12. Ces mesures sont faites en boucle ouverte. 
 
Figure 3.12 : Sortie du capteur en boucle ouverte en fonction du courant à  mesurer 
La courbe obtenue n’est autre qu’un zoom autour du point de polarisation de la réponse GMI. 
La sensibilité en boucle ouverte autour du point de fonctionnement, qui est aussi définie 
comme la fonction de transfert en boucle ouverte, notée A, est d'environ 9.5 V/A (ou environ 
0,6 V/A/m exprimé en terme du champ mesuré). La réponse est quasi linéaire dans une gamme 
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dynamique de ± 1.3 A (ou ± 20 A /m). Pour quantifier cette linéarité, il est bien évidement 
nécessaire de développer un modèle théorique permettant de prendre en compte la non-
linéarité intrinsèque de l’élément sensible et l’éventuelle non-linéarité due à la conversion 
RMS-DC. Dans cette thèse, nous sommes limités d’une approche expérimentale qui a 
seulement consisté à mesurer l’erreur à la linéarité. Nous avons défini cette erreur, Elin, 
comme suit : 
𝐸𝑙𝑖𝑛 = 100 × (1 − 𝛼
2) (%) (3.9) 
où α est le coefficient de corrélation (une linéarité parfaite est obtenue pour α2 =1).  
Cette erreur à la linéarité était d’environ 0.5% pour la pleine échelle correspondant à un 
courant mesuré de  ± 1.3A. 
Ce capteur a aussi été testé pour la mesure d’un courant alternatif de basse fréquence où le 
condensateur de sortie du détecteur RMS-DC est fixé à 10 µF. La bande passante du capteur 
en boucle ouverte a été mesurée (figure 3.15). La fréquence de coupure en boucle ouverte FBO 
est d'environ 2,5 Hz. Afin d’améliorer la bande passante du capteur ainsi que la linéarité dans 
une plage dynamique plus large, une contre-réaction est appliquée (figure 3.13). 
La boucle fermée consiste à convertir la tension de sortie du capteur en un champ magnétique 
à travers une résistance Rcr  et une bobine de contre-réaction enroulée autour du fil GMI. 
 
Figure 3.13: Capteur GMI en boucle fermée utilisant le RMS-DC comme détecteur de tension. 
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Nous utilisons une résistance de contre-réaction Rcr = 10, une bobine de contre-réaction à 
N=100 spires, enroulée autour du noyau toroïdal de diamètre d = 2 cm ce qui donne une 
fonction de transfert de la boucle fermée B = 159 A/m/V (équation 3.4).  
 
Figure 3.14 : Sortie du capteur en boucle fermée en fonction du courant à  mesurer 
La figure 3.14 illustre la sortie du capteur en fonction du courant mesuré en boucle fermée. La 
réponse est très linéaire en fonction du courant appliqué dans une plage dynamique de ± 2 A 
(± 32 A/m). En comparaison avec les mesures en boucle ouverte, le résultat montre que la 
linéarité est améliorée (Elin = 0.02 %) dans une plage dynamique plus large tandis (± 2.1 A) 
que la sensibilité autour du point de fonctionnement est réduite à 0.1 V/A (0,0063 V/A/m 
exprimé en terme de champ mesuré). Cette sensibilité mesurée en boucle fermée correspond à 
la prédiction théorique donnée par 1/B = 1/159=0,0063 V/A/m (équation 3.3). 
Lorsque le courant mesuré est alternatif, l'amplitude du signal est modulée à la fréquence de 
ce courant. Pour la mesure du courant alternatif, la bande passante est améliorée en utilisant le 
concept de contre-réaction. Ainsi, la perte en sensibilité est compensée par un gain en bande 
passante. Pour une fréquence de coupure en boucle ouverte FBO = 2,5 Hz, une sensibilité en 
boucle ouverte A = 0,6 V/A/m et une fonction de transfert de la contre-réaction B = 159 
A/m/V, la fréquence de coupure en boucle fermée FBF devrait théoriquement être améliorée à 
240 Hz (équation 3.5). 
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La figure 3.15 montre la bande passante du capteur en boucle ouverte et en boucle fermée. La 
fréquence de coupure en boucle fermée est bien de 240 Hz alors qu'en boucle ouverte elle était 
de 2,5 Hz. Ainsi, la contre-réaction permet d'obtenir une très bonne linéarité dans une plage 
dynamique plus large, et une meilleure bande passante.  
 
Figure 3.15 : Bande passante du capteur en boucle ouverte et en boucle fermée 
Le détecteur RMS-DC a donc été intégré avec succès dans un capteur GMI [127]. Un 
conditionnement électronique du capteur nous permet d’utiliser ce détecteur pour la 
démodulation des signaux ayant des fréquences de modulation de l’ordre de 240 Hz. Ainsi, 
dans un capteur GMI, il est possible avec ce détecteur de mesurer des courant AC/DC de 50 
Hz par exemple. 
L’évaluation du bruit de mesure de ce détecteur doit être menée. Le bruit du convertisseur 
RMS-DC dépend du condensateur de sortie CAVE et de la fréquence du signal d'entrée. Par 
exemple, pour une entrée de 1 MHz et un condensateur de sortie de 10 µF, le bruit crête, 
mesuré sur une période de 10 secondes, est inférieur à 1%. Ce bruit pourrait être réduit par 
l'amélioration du filtrage à la sortie en augmentant la valeur du condensateur CAVE ou en 
utilisant des filtres d'ordre supérieur. 
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III.6.2 Capteur de courant GMI utilisant le détecteur à amplificateur limiteur 
Le détecteur de crête utilisant un amplificateur limiteur, proposé dans le chapitre II a aussi été 
intégré avec succès dans le capteur de courant GMI. 
Ce détecteur a été utilisé pour mesurer la réponse GMI du fil ferromagnétique à travers la 
mesure de la variation de la tension à ces bornes. Nous rappelons que cette variation de la 
tension est proportionnelle à la variation de l’impédance lorsque le courant d’excitation reste 
constant. La source de courant développée et utilisée ici nous garantit cette condition.  
Par ailleurs, le capteur développé a été utilisé pour mesurer des courants électriques. Ces 
mesures ont été faites en boucle ouverte et en boucle fermée. La sensibilité en boucle ouverte 
dépend des caractéristiques de l’élément sensible ainsi que du courant d’excitation et du choix 
du point de fonctionnement. Le gain de l’amplificateur a été régler pour avoir une sensibilité 
en boucle ouverte de 9.5 V/A tout comme pour le détecteur RMS-DC.  
La figure 3.16 représente la mesure en boucle fermée, utilisant une résistance de contre-
réaction Rcr = 10 Ω. La sensibilité du capteur autour du point de fonctionnement est réduite à 
0.1 V/A (0,006 V/A/m). Cette mesure est en bon accord avec la prédiction théorique. 
La réponse du capteur est très linéaire. L’erreur de linéarité, Elin, était d’environ 0.02 % pour 
une pleine échelle de courant mesuré de ± 2.1 A. Tout comme dans le cas du convertisseur 
RMS-DC, le développement de modèle théorique permettant de quantifier cette linéarité et de 
prédire ces résultats expérimentaux est nécessaire.  
 
86 
 
 
Figure 3.16: mesure de courant  DC en boucle fermée. 
Le capteur GMI utilisant ce détecteur permet aussi de mesurer  les courants alternatifs. Sa 
bande passante est bien évidemment liée à la bande passante du détecteur. Cette dernière est 
en cours d’étude comme indiqué dans le chapitre II (paragraphe II.2.4).  
Dans ce paragraphe, nous avons présenté un concept original d'un détecteur démodulateur 
d'amplitude à haute fréquence utilisant un amplificateur opérationnel ayant des performances 
exceptionnelles. Ce détecteur n’utilise pas de diodes. Il permet la mesure des tensions de 
faible amplitude et de haute fréquence. Ce détecteur a été intégré avec succès dans un 
prototype de capteur GMI. Les études à venir doivent se concentrer sur la compréhension de 
la bande passante de démodulation du détecteur. 
Conclusion 
Dans ce chapitre nous avons pu réaliser un premier prototype de capteur de courant GMI. Le 
capteur mesure aussi bien les courants continus que les courants alternatifs de basses 
fréquences. Le capteur utilisant le détecteur RMD-DC peut démoduler des signaux qui vont 
jusqu’à 240 Hz. La détection par un amplificateur limiteur permet d’aller au-delà de ces 
fréquences. La bande passante du capteur utilisant ce détecteur nécessite d’avantage 
d’investigations pour mieux la cerner mais à priori, elle serait comparable à celle des 
détecteurs à diodes classiques. 
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Le capteur conçu est non-intrusif, il effectue des mesures sans contact vue que l’élément 
sensible est enroulé autour d’un noyau qui enserre le conducteur parcouru par le courant à 
mesurer. Les dimensions du capteur sont aussi réduites, l’anneau a un diamètre de 2 cm et 
l’élément sensible a une longueur de 6.5 cm et un diamètre de 100 µm.  
Ce capteur est donc autonome, portable et fiable vue la linéarité et la précision des mesures. Il 
relève des mesures en temps réel. Son coût reste raisonnable car il utilise des composants 
électroniques de base.  
 
Ce premier prototype est prometteur. Néanmoins, il reste encore du travail à faire pour étudier 
la robustesse du capteur et sa résistance aux contraintes imposées par les environnements 
industriels tels que les bruits, les perturbations électromagnétiques, les variations de la 
température et les contraintes de pression ou de vibration etc.  
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Synthèse & conclusion  
Les caractéristiques GMI présentent un fort potentiel pour les applications de capteurs. Ces 
capteurs sont dotés d’une grande sensibilité, d’une faible consommation d’énergie et d’un 
faible coût. Ces avantages nous ont motivés à étudier le phénomène et à réaliser un premier 
dispositif de mesure du courant électrique par capteur magnétique GMI.  
Une grande partie de cette thèse a été consacrée à l’investigation de l’électronique de 
conditionnement du capteur. Notamment, l’électronique d’excitation de l’élément sensible et 
l’électronique de détection de la variation de la tension à ces bornes.  
Nous avons donc pu réaliser et tester quelques oscillateurs portables et autonomes dont 
quelques-uns ont déjà été proposés dans l’état de l’art des capteurs GMI tel que les 
oscillateurs multivibrateurs. Pour remédier au problème de la stabilité des oscillateurs 
analogiques, nous avons proposé une nouvelle solution d’oscillateur numérique précis, stable 
et de haute fréquence, il s’agit du DDS. Avec cet oscillateur, il est possible de programmer 
numériquement les paramètres de la forme d’onde de la tension de sortie sans aucune 
modification sur le circuit électronique. Cependant, il est nécessaire que les travaux à venir 
puissent quantifier l'apport des DDS par rapport aux autres technologies d’oscillateurs utilisés 
dans les capteurs GMI.  
A ces oscillateurs, nous avons associé un convertisseur tension-courant basé sur la source de 
Howland. Nous avons pu étudier et caractériser ce convertisseur et nous avons comparé ses 
performances par rapport à la simple utilisation d’une résistance d’injection. Certes, ces 
convertisseurs sont plus encombrants et consomment plus mais leurs courant de sortie est 
indépendant de la charge et de la fréquence.  
En électronique de détection, comme il s’agit de mesurer la variation de la tension aux bornes 
de l’élément sensible, les systèmes de détection utilisés en télécommunication pour les 
démodulations en amplitude sont valables dans le contexte des capteurs GMI. Nous avons 
donc réalisé et testé des détecteurs classiques tels que les détecteurs à diode et leurs variantes 
qui permettent de compenser le seuil de détection de la diode. Nous avons aussi proposé une 
technique originale issue des applications de télécommunications : il s’agit du détecteur sans 
seuil et à compensation de température (LT5507). Ce détecteur est doté d’une large bande 
passante de l’ordre des GHz et permet de démoduler les signaux modulés en amplitude (AM), 
ce qui permet de mesurer les champs magnétiques continus et alternatifs.  
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Pour des mesures plus précises, nous nous somme référés à une technologie très répandu dans 
les appareils de mesures électronique : la mesure de la valeur quadratique moyenne d’un 
signal alternatif. Cette mesure est faite à travers un détecteur RMS-DC que nous avons réalisé 
et intégré avec succès dans un capteur GMI. Ce détecteur est dédié à des mesures continues 
ou alternatives mais de très basse fréquence. Dans cette thèse, nous avons proposé un 
conditionnement électronique permettant d’utiliser ce détecteur pour la démodulation des 
signaux alternatifs qui vont jusqu’à 240 Hz. Ce qui a permis de réaliser un capteur de courant 
AC/DC. 
Nous avons aussi étudié une autre approche originale de détecteur d’amplitude sans seuil 
utilisant un amplificateur limiteur. Cet amplificateur présente une large bande passante. Le 
montage de base de l’amplificateur permet l’amplification et le redressement simple 
alternance des signaux alternatifs. Un filtrage de la tension de sortie permet de retrouver la 
valeur moyenne  du signal redressé. Nous avons aussi réfléchi à d’autres méthodes de 
détection de l’amplitude utilisant cet amplificateur que nous avons pu tester avec succès. Ce 
détecteur a été bien intégré dans le capteur GMI. Il permet les mesures des courants AC/DC.  
A l’état actuel, il n’est encore pas possible d’intégrer le prototype de capteur de courant 
réalisé dans un environnement de mesures réel. Pour que ce capteur soit 
« commercialisable », d’avantage d’investigation et de recherche doivent être menée. Ce 
conditionnement tiendra compte des grandeurs d’influence qui sont susceptibles de fausser les 
mesures.   
Les travaux actuels s’orientent aussi vers l’exploration de nouvelles techniques numériques de 
conditionnement du capteur GMI. L’utilisation de ces techniques devrait aboutir à la mise en 
place d’une nouvelle génération de capteurs GMI pour les applications de mesure de champ 
magnétique à haute sensibilité et haute résolution de détection.  
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Liste des abréviations 
GMI Giant MagnetoImpedance (Magnéto-Impédance Géante) 
DC Direct Current (couant continu)  
AC Alternating Current (courant alternatif) 
HF High Frequency (haute fréquence) 
RMS  Root Mean Square (valeur quadratique moyenne) 
MI  MagnetoImpedance (magnéto-impédance) 
MR  MagnetoResistance (magnéto-résistances) 
AMR Anisotropic MagnetoResistance (magnéto-résistance anisotrope) 
GMR  Giant MagnetoResistance (magnéto-résistance géante) 
DDS  Direct Digital Synthesizer (synthétiseur numérique de fréquences)  
CNA  Convertisseur Numérique-Analogique  
CLK CLocK (horloge)  
REFCLK REFerence CLocK (horloge de référence) 
µC Micro-Controleur 
FTW  Frequency Tunning Word 
AM Amplitude Modulation (modulation d’amplitude) 
ASK Amplitude-Shift Keying  (Modulation par déplacement d'amplitude) 
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Liste des notations 
Paramètres de la GMI 
I Courant  
V Tension  
C condensateur 
R Résistance 
Rshunt Résistance du shunt 
Rdc Résistance statique de l’élément sensible GMI 
Z Impédance (l’impédance de l’élément sensible est : (𝑍 = 𝑅 + 𝑗 𝑋) 
Zs Impédance surfacique  
X Composante inductive de l’impédance : 𝑋 = −2𝜋𝑓𝐿 
Zmax Module de l’impédance maximale 
Zmin Module de l’impédance minimale 
ΔZ variation de l’impédance 
H Champ  magnétique 
ΔH Variation du champ magnétique 
ΔZ/ Z Ratio GMI 
Hm Champ magnétique mesuré 
Hcr Champ magnétique mesuré de contre-réaction 
Hp Champ magnétique mesuré de polarisation 
S Sensibilité  
𝒊𝒂𝒄 Courant alternatif : 𝑖𝑎𝑐 = 𝐼𝑎𝑐𝑒
𝑗2𝜋𝑓𝑡 
𝑰𝒂𝒄 Amplitude du courant alternatif 
𝒇 Fréquence 
𝒗𝒂𝒄 Tension alternative 
𝑽𝒂𝒄 Amplitude de la tension alternative 
𝒆𝒛 hamp électrique longitudinal  
𝒗𝑳 Tension induite  
𝒗𝑹 Tension : 𝒗𝑹 = 𝑅. 𝐼 
𝒗𝑻 Tension totale :  𝒗𝑻 = 𝒗𝑹 + 𝒗𝑳 
l Longueur du fil  
r Rayon du fil 
L l’inductance  
B Induction magnétique 
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M Inductance mutuelle 
𝝁𝝋 perméabilité circonférentielle 
𝝈 Conductivité 
𝑱𝟎 et 𝑱𝟏 Fonctions de Bessel du premier ordre 
k Constante de propagation  
𝜹 Epaisseur de peau 
𝝉 Constante de temps  
  Fréquence angulaire 
C Gain introduit par le système de démodulation et d’amplification 
Paramètres du capteur 
T Période  
𝒗𝑫𝑫𝑺 Tension de sortie du DDS  
𝒗𝑬 Tension d’entrée du détecteur  
VS la tension de sortie du détecteur  
Vcc Tension d’alimentation 
𝑽𝒅 Tension continue de polarisation de la diode  
fc Fréquence de coupure du filtre RC 
VH et VB Entrées de limitation de tensions  sur l’amplificateur OPA699 
V
+
 et V
-
 Entrées  différentielles
 de l’amplificateur  OPA699 
GOPA Gain de l’amplificateur OPA699 
Vcr Tension de contre-réaction  
T Fonction de transfert du détecteur d’amplitude en boucle ouverte 
G Fonction de transfert du détecteur d’amplitude en contre-réaction 
RG Résistance de contre réaction  du détecteur d’amplitude 
RA Resistance du réglage du gain sur l’amplificateur AD620 
n Résolution numérique en nombre de bits 
CAVE Condensateur de filtrage sur le détecteur RMS-DC 
A Fonction de transfert du capteur  boucle ouverte 
B Fonction de transfert du capteur  en contre-réaction 
N nombre de spires de la bobine de contre-réaction 
Rcr Résistance de contre-réaction 
FBO Bande passante du capteur en boucle ouverte  
FBF Bande passante du capteur en boucle fermée 
d le rayon du noyau toroïdal 
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Elin Erreur à la linéarité 
α Coefficient de corrélation  
 
 
 
 
